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Luku 1
Johdanto
Radiotaajuisen (RF, Radio Frequency) spektrin rajallisuus ja radioliikenteen määrän jatkuva
kasvu on lisännyt tarvetta kehittää uusia menetelmiä radiotaajuisen spektrin tehokkaampaa
hyödyntämistä varten. Uusia menetelmiä tarvitaan, koska tulevaisuuden langattomat tiedon-
siirtotekniikat, jotka pystyvät lähettämään entistä enemmän bittejä sekunnissa käytettävää
taajuuskaistaa kohti eivät yksistään riitä. Dynaamista spektrin varausta hyödyntävä kognitii-
vinen radio (CR, Cognitive Radio) on yksi lupaavista tulevaisuuden teknologioista.
Kognitiivinen radio on ohjelmistoradioon (SDR, Software-Defined Radio) perustuva äly-
käs langaton kommunikointijärjestelmä, joka kykenee tiedostamaan, oppimaan ja sopeutu-
maan ympäristöönsä tekemällä reaaliaikaisia muutoksia tiettyihin toimintaparametreihinsa
tulossa olevan radiotaajuisen herätteen mukaisesti [1], [2]. Sen päätehtävänä on mahdollis-
taa radiotaajuusspektrin tehokas hyödyntäminen ja tarjota luotettavaa kommunikointia ajasta
ja paikasta riippumatta [1]. Kognitiivisen radion toiminta edellyttää radiotaajuisessa spektris-
sä tiettyinä aikoina ja tietyissä paikoissa esiintyvien spektriaukkojen jatkuvaa tunnistamista.
Vapaana olevat spektriaukot voidaan sallia toissijaisen käyttäjän käyttöön edellyttäen, että se
ei häiritse taajuuskaistan pääkäyttäjiä [1], [3]. Radiospektrin tehokasta hyödyntämistä varten
kognitiivinen radio kattaa ideaalisesti kaikki taajuuskaistat. Laajakaistainen toiminta edel-
lyttää RF-etupään ja vastaanottimen analogia-digitaali-muuntimen (ADC, Analog-to-Digital
Converter) suurta dynaamista aluetta [4]. Suuret häiriöt vastaanottimen tulossa voivat muu-
ten aiheuttaa esimerkiksi RF-etupään kompressoitumisen ja estää kokonaan signaalin vas-
taanoton.
Pohjana kognitiivisen radion toteuttamiselle ovat erilaiset radiotaajuisen spektrin hyö-
dyntämisestä tehdyt mittaukset. Ne osoittavat, että tyypillinen tietyllä taajuudella ja tietyssä
paikassa oleva hyötyaika spektrin käytölle on alhaista. Esimerkiksi kuvassa 1.1 on esitetty
ulkotilassa tehdyn radiotaajuisen spektrin tehotasojen todennäköisyysjakauman mittaustu-
los.
Tässä diplomityössä tavoitteena on toteuttaa laajakaistainen RF-etupää kognitiivisen ra-
dion spektrisensoriin, joka pystyy sietämään suuria häiriösignaaleita ilman, että radiotaajui-
sen signaalin vastaanotto häiriintyy. Erityisesti työssä tutkitaan erilaisia lineaarisuuden pa-
1
Kuva 1.1: Radiotaajuisen spektrin mitattujen tehotasojen todennäköisyysjakauma. Mittaus
on tehty ulkotilassa aikavälillä 5. helmikuuta, 2007 klo 11:13:52 - 12. helmikuuta, 2007 klo
09:06:04 ja 20 - 1250 MHz spektrin taajuuskaistalla [5].
rannus tekniikoita suuren häiriösignaalin asettaman lineaarisuusvaatimuksen saavuttamisek-
si. Kognitiivisen radion spektrisensoriin toteutettavan RF-vastaanottimen suunnittelu keskit-
tyy erityisesti RF-etupään toteutukseen. Laajakaistaisen RF-vastaanottimen piirisuunnittelun
ja transistoritason simulointien avulla pyritään saavuttamaan vastaanottimelle mahdollisim-
man hyvä lineaarisuus ja mitoittamaan se sille määriteltyihin suorituskykyvaatimuksiin. Pii-
rikuvion suunnittelu on myös tärkeänä osana saavutettavaa suorituskykyä, jotta vastaanotti-
men toteutus vastaisi mahdollisimman hyvin transistoritason simulointituloksia.
Diplomityön kappaleessa kaksi esitetään yleisimmät radioarkkitehtuurit ja niiden sovel-
tuvuus kognitiivisen radion spektrisensoriin. Radiovastaanottimen suunnittelua varten käy-
dään läpi myös radioarkkitehtuurien suunnitteluun liittyvät tunnusluvut ja käsitteet sekä tar-
kastellaan kognitiivisen radion spektrisensorissa tarvittavaa suorituskykyvaatimusta. Kappa-
leessa kolme tutkitaan eri menetelmiä häiriöiden kumoamiseen RF-etupäässä sekä vertail-
laan eri menetelmien soveltuvuutta laajakaistaisen kognitiivisen radion spektrisensorin to-
teutukseen. Laajakaistaisen RF-vastaanottimen suunnittelu ja toteutus esitetään kappaleessa
neljä. Kappaleessa viisi esitetään saadut simulaatiotulokset. Lopuksi on diplomityöhön liit-
tyvät pohdinnat.
2
Luku 2
Radiovastaanotinarkkitehtuurit ja
käsitteet
Tässä kappaleessa esitetään yleisimmät radioarkkitehtuurit ja tarkastellaan niiden soveltu-
vuutta kognitiivisen radion spektrisensoriin. Vastaanottimen toteutusta varten käydään läpi
radiovastaanottimen suunnitteluun liittyvät yleisimmät käsitteet ja yksiköt. Kappaleen vii-
meisimmässä osassa tarkastellaan kognitiivisen radion spektrisensorin häiriö- ja lineaari-
suusvaatimuksia.
2.1 Radiovastaanottimet
Radiovastaanottimen tehtävänä on erottaa haluttu signaali kaikkien muiden antennin vastaa-
nottamien signaalien seasta. Vastaanotetun sigaalin voimakkuus voi olla heikko, joten vas-
taanottimen suunnittelussa tavoitteena on saavuttaa mahdollisimman hyvä herkkyys, selek-
tiivisyys ja lineaarisuus alhaisella tehonkulutuksella. Radioarkkitehtuurin valinnalla voidaan
vaikuttaa saavutettavaan suorituskykyyn sekä sen vaatimuksiin. Esimerkiksi vastaanottimen
hyvä integroitavuus mahdollistaa pienen pinta-alan ja alhaiset kustannukset, kun ulkoisten
komponenttien tarve vähenee [6], [7].
2.1.1 Superheterodynevastaanotin
Superheterodynevastaanottimessa (kuva 2.1) antennin vastaanottamaa signaalia suodatetaan
esivalintasuodattimella, joka suodattaa halutun vastaanottokaistan ulkopuolisia signaaleita.
Esivalintasuodattimena käytetään yleensä ulkoista pinta-aaltoakustista suodatinta (SAW, Sur-
face Acoustic Wave). Vaihtoehtoisesti voidaan käyttää muita olemassa olevia suodatinra-
kenteita, kuten onteloresonaattoria [7]. Suodatuksen jälkeen pieniamplitudista signaalia vah-
vistetaan vähäkohinaisella vahvistimella (LNA, Low Noise Amplifier), jonka tulo- ja lähtö
on yleensä sovitettu vahvistimen molemmilla puolilla olevien suodattimien kanssa. Peilitaa-
juussuodattimella suodatetaan pois peilitaajuudella olevaa kohinaa ja häiriösignaalia sekä es-
tetään niiden pääsy sekoittimelle. Signaalin alassekoitus ensimmäiselle välitaajuudelle (IF,
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Kuva 2.1: Superheterodynevastaanotin. Katkoviiva kuvaa IC-rajapintaa.
Intermediate Frequency) tehdään sekoittimella ja kanavanvalintasuodattimella suodatetaan
halutun signaalikaistan ulkopuolisia taajuuksia. Kanavanvalintasuodatin on yleensä ulkoi-
nen passiivinen SAW-suodatin, jolla on kiinteä taajuus. Siten ensimmäisen paikallisoskil-
laattorin (LO, Local Oscillator) taajuuden tulee olla säädettävissä koko vastaanottokaistal-
la. Lisäksi ensimmäisen välitaajuuden on oltava yli puoli kertaa esivalintasuodattimen vas-
taanottokaistaa suurempi, jotta signaalin peilitaajuus pysyy alassekoituskaistan ulkopuolel-
la. Kanavanvalintasuodatuksen jälkeen signaalia vahvistetaan säädettävällä vahvistinasteella
(VGA, Variable Gain Amplifier) ja jaetaan demodulaattorilla I- ja Q-haaroihin (I, Q, In-
phase, Quadrature-phase). Demodulaattori koostuu kahdesta sekoittimesta ja 90-asteen vai-
hesiirrosta. Demodulaation jälkeen lopullinen kanavanvalinta tehdään alipäästötyyppisellä
kanavanvalintasuodattimella ja analoginen signaali muutetaan digitaaliseen muotoon AD-
muuntimella [6].
Superheterodynevastaanottimella voidaan saavuttaa paras selektiivisyys ja herkkyys. Se
vaatii kuitenkin kalliiden ulkoisten komponenttien käyttämistä, joita ei voida nykyisellä IC-
teknologialla (IC, Integrated Circuit) integroida samalle piisirulle. Ulkoisten suodattimien
koosta, säätö mahdollisuuden puuttumisesta sekä vastaanottimen ensimmäisestä välitaajuus-
vaatimuksesta johtuen superheterodynevastaanotin ei sovellu laajakaistaisen kognitiivisen
radion spektrisensoriin [8].
2.1.2 Suoramuunnosvastaanotin
Suoramuunnosvastaanottimen (DCR, Direct Conversion Receiver), joka tunnetaan myös ni-
mellä nollavälitaajuus tai homodynevastaanotin, lohkokaavio on esitetty kuvassa 2.2. Esiva-
lintasuodattimella suodatetaan kaistan ulkopuolisia signaaleita ja se on yleensä ainoa ulkoi-
nen komponentti. Suodatuksen jälkeen signaalia vahvistetaan vähäkohinaisella vahvistimel-
la ja signaalin keskitaajuus alassekoitetaan suoraan nollataajuudelle (DC, Direct Current).
Vaihe- ja taajuusmoduloitujen signaalien vastaanottamiseen tarvitaan kvadratuuri I- ja Q-
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Kuva 2.2: Suoramuunnosvastaanotin. Katkoviiva kuvaa IC-rajapintaa.
kanavat. Niitä käytetään erottamaan RF-spektrin kahdella sivukaistalla olevat eri informaa-
tiot ja samalla ne estävät sivukaistojen päällekkäin menemisen. Alassekoituksen jälkeen sig-
naalia vahvistetaan säädettävällä vahvistimella. Haluttu taajuuskaista suodatetaan alipäästö-
tyyppisellä kanavanvalintasuodattimella, joka voidaan toteuttaa piirille. Lopuksi analoginen
signaali muutetaan AD-muuntimella digitaaliseen muotoon [6], [9], [7], [10].
Suoramuunnosvastaanotin on nykyään yksi yleisimmistä radioarkkitehtuureista matka-
puhelimissa, koska esivalintasuodatinta lukuunottamatta kaikki sen osat voidaan integroi-
da yhdelle piirille. Se soveltuu hyvin monijärjestelmä tai ohjelmistopohjaisiin radioihin sekä
laajakaistaisen kognitiivisen radion spektrisensoriin [8]. Hyvän integroitavuuden lisäksi suo-
ramuunnosvastaanottimen etuna on pieni tehonkulutus, koska erillisiä tehoa kuluttavia pus-
kureita ei tarvita ajamaan ulkoisia komponentteja. Lisäksi DCR-arkkitehtuurissa vältytään
peilitaajuusongelmalta, koska RF-signaali sekoitetaan suoraan nollakeskitaajuudelle, jolloin
peilikuva vastaa itse signaalia [6], [10]. Suurin haaste suoramuunnosvastaanottimessa on
LO-signaalin vuotaminen, DC-virhe ja toisen kertaluokan epälineaarisuus. Esimerkiksi toi-
sen kertaluokan epälineaarisuudesta ja LO-signaalin vuotamisesta aiheutuva DC-virhe voi
aiheuttaa sekoittimen jälkeisten piirilohkojen saturoitumisen ja estää vastaanottimen toimin-
nan [7]. Suoramuunnosvastaanotin on myös herkkä 1/f-kohinalle, joka on signaalin kans-
sa samalla taajuuskaistalla. Sekoittimen lähtöön muodostuvaa DC-virhettä voidaan kumota
käyttämällä differentiaalista rakennetta ja ylipäästösuodatusta [7], [10]. Suoramuunnosvas-
taanottimessa LNA:n jälkeisten lohkojen lineaarisuusvaatimukset ovat vastaanottokaistan ul-
kopuolella huomattavasti tiukemmat kuin superheterodynevastaanottimessa, koska LNA:n ja
sekoittimen välissä ole suodatinta [7]. Lisäksi tulon taajuuskaistan laajentaminen tiukentaa
eri lohkojen suorituskykyvaatimuksia. Esimerkiksi RF-osan toteuttaminen on haastavaa, kos-
ka sen tulee samanaikaisesti saavuttaa tarvittava lineaarisuus ja alhainen kohinaluku kohtuul-
lisella tehonkulutuksella. RF-osan lineaarisuusvaatimus ja alassekoitusasteiden laajakaista
rajoittavat RF-etupään vahvistusta, jonka seurauksena kantataajuusosan vahvistuksen tulee
olla korkea (tyypillisesti > 60 dB). Kognitiivisen radion spektrisensorissa kantataajuusosan
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suodatin voidaan toteuttaa esimerkiksi ohjelmoitavalla ja jyrkällä taajuusvasteella sekä dy-
naamisella DC-virheen kompensoinnilla [8].
2.1.3 Välitaajuus- / kaksoissupervastaanotin
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Kuva 2.3: Välitaajuusvastaanotin. Katkoviiva kuvaa IC-rajapintaa.
Kaksoissupervastaanottimessa (kuva 2.3) pyritään yhdistämään alas- ja ylössekoitusark-
kitehtuurien edut käyttämällä kahta välitaajuussignaalia [8], [10]. Laajakaistaisen tulonsovi-
tuksen saavuttamiseksi vastaanotettu signaali ylössekoitetaan ensin kiinteälle välitaajuudelle,
joka on korkeampi kuin vastaanottu signaali [8]. Ylössekoittamisessa käytettävällä korkeal-
la välitaajuudella voidaan vapauttaa esivalintasuodattimen vaatimuksia, koska se pienentää
peilitaajuuden vaimennus ongelmaa. Lisäksi korkean välitaajuuden käyttäminen yksinker-
taistaa paikallisoskillaattorin suunnittelua, koska sen viritystaajuuden alue pienenee [10].
Ylössekoituksen jälkeen korkeataajuinen signaali suodatetaan korkeataajuisella kaistanpääs-
tösuodattimella ja alassekoitetaan esimerkiksi suoramuunnosvastaanottimella (kuva 2.2) tai
jollain muulla tyypillisellä vastaanotin arkkitehtuurilla [8]. Signaalin alassekoitus ja matalan
välitaajuuden käyttäminen helpottaa kanavanvalintasuodattimien suunnittelua [10].
Kaksoissupervastaanottimella voidaan saavuttaa hyvä suorituskyky, mutta sen soveltu-
vuutta kognitiivisen radion spektrisensoriin rajoittaa laajakaistaisen ylössekoitusyksikön
haastava toteutus sekä korkeasta toimintataajuudesta aiheutuva tehonkulutuksen kasvu [8].
2.1.4 Matalan välitaajuuden vastaanotin
Matalan välitaajuuden vastaanottimen (kuva 2.4) lohkokaavio muistuttaa suoramuunnosvas-
taanotinta. Erona suoramuunnosvastaanottimeen on se, että vastaanotettu signaali alassekoi-
tetaan matalalle keskitaajuudelle, joka on nollataajuuden yläpuolella ja signaalikaistan puo-
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Kuva 2.4: Matalan välitaajuuden vastaanottimen lohkokaavio. Katkoviiva kuvaa IC-
rajapintaa.
livälin alapuolella. Signaalin alassekoitus tehdään kvadratuurisesti, jonka jälkeen haluttu sig-
naali suodatetaan kaistanpäästösuodattimella [8].
Matalan välitaajuuden vastaanottimessa vältytään DC-virhe ja 1/f-kohina ongelmilta,
koska alassekoitettu signaali ei ole nollataajuuden ympäristössä. DC-virhe voidaan suodat-
taa pois kaistanpäästösuodattimella ilman, että signaali häviää ja samalla 1/f-kohina ongel-
ma pienenee [9], [6]. Ongelmana matalan välitaajuuden vastaanottimessa on LO-taajuuden
vastakkaiselle puolelle sijoittuva signaalin peilikuva, jolla voi olla merkittävä tehoero it-
se signaaliin. Matalan välitaajuuden vastaanottimessa tarvittavan peilitaajuuden vaimennus-
suhteen (IRR, Image-Rejection Ratio) saavuttamiseksi täytyy I- ja Q-haarojen välisen sovi-
tuksen olla hyvä [6], [9]. Peilitaajuuden vaimennus vaatimuksia voidaan vapauttaa valitse-
malla todella alhainen välitaajuus. Liian alhainen välitaajuus voi kuitenkin aiheuttaa signaa-
lin turmeltumisen 1/f-kohinan vaikutuksesta ja suurentaa todella pientä taajuuskaistaa, josta
peilitaajuussignaali täytyy vaimentaa. Toinen vaihtoehto on käyttää korkeaa välitaajuutta,
mutta se puolestaan lisää välitaajuusasteiden monimutkaisuutta ja virrankulutusta. Matalan
välitaajuuden vastaanottimella voidaan saavuttaa hyvä integroitavuustaso, mutta se soveltuu
vain kapeakaistaisiin järjestelmiin, joissa peilitaajuuden vaimennusvaatimukset ovat keski-
määräiset [6], [8].
2.1.5 Laajakaistainen välitaajuusvastaanotin
Laajakaistaisessa välitaajuusvastaanottimessa (kuva 2.5) signaali alassekoitetaan nollataa-
juudelle kahdessa peräkkäisessä vaiheessa. Ensimmäisessä alassekoitus vaiheessa koko vas-
taanottokaista alassekoitetaan välitaajuudelle käyttäen kvadratuurisekoittimia. Sen jälkeen
laajakaistainen välitaajuussignaali alipäästösuodatetaan ylössekoittuneiden taajuuskompo-
nenttien poistamiseksi. Toisessa alassekoitus vaiheessa signaali alassekoitetaan nolla taa-
juudelle ja haluttu kanava valitaan säätämällä paikallisoskillaattorin taajuutta. Lopuksi ha-
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Kuva 2.5: Laajakaistainen välitaajuusvastaanotin. Katkoviiva kuvaa IC-rajapintaa.
luttu signaali suodatetaan alipäästösuodattimella ja muunnetaan analogisesta digitaaliseen
muotoon. Laajakaistaisessa välitaajuusvastaanottimessa peilitaajuuden vaimennus tehdään
toisessa alassekoitus vaiheessa. Ulkoisia suodattimia ei kuitenkaan tarvita, vaikka signaali
alassekoitetaan kahdessa eri vaiheessa [6].
Suoramuunnosvastaanottimeen verrattuna laajakaistaisessa vastaanottimessa aikariippu-
vainen DC-virhe ongelma vähenee, koska paikallisoskillaattorit eivät toimi laajakaistaisen
RF-signaalin taajuudella. Lisäksi laajakaistaisessa vastaanottimessa ensimmäisen paikalli-
soskillaattorin vaihekohina vähenee, jos kanavan valinta tehdään vain säätämällä toisen pai-
kallisoskillattorin taajuutta. Se vähentää myös ensimmäisen sekoittimen 1/f-kohina vaati-
musta. Ensimmäisen alassekoituksen tarkkuus tulee olla riittävä, ettei se heikennä peilitaa-
juuden vaimennuskykyä ja vastaanottimen herkkyyttä. Moniasteinen toteutus lisää myös te-
honkulutusta [6]. Laajakainen vastaanotin ei sovellu hyvin kognitiivisen radion spektrisen-
soriin, jossa tarvitaan laajakaistaista signaalin vastaanottoa [8].
2.1.6 Vastaanotinarkkitehtuurien vertailu
Edellä esitetyistä radioarkkitehtuureista laajakaistaisen signaalin vastaanottoon soveltuu par-
haiten suoramuunnos- ja välitaajuusvastaanotin. Niiden RF-asteiden lineaarisuusvaatimuk-
set ovat lähes vastaavat. Pääasiallisena etuna välitaajuusvastaanottimessa on paikallisoskil-
laattorin toteutus, mutta sen RF-suodatin edellyttää todella korkeaa hyvyyslukua, jotta sillä
voidaan suodattaa riittävästi signaalikaistan ulkopuolisia taajuuksia. Lisäksi välitaajuusvas-
taanottimen alassekoitusyksikössä tarvitaan korkeaa dynaamista aluetta, koska kaikki häiriöt
eivät välttämättä suodatu ennen alassekoitusyksikköä. Siten paras vaihtoehto kognitiivisen
radion spektrisensorin radioarkkitehtuuriksi on suoramuunnosvastaanotin. Se mahdollistaa
korkean integroitavuuden ja soveltuu laajakaistaisen signaalin vastaanottoon [8].
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2.1.7 Antennin ja esivalintasuodattimen välinen rajapinta
Kognitiivisen radion spektrisensorin toteutuksessa tavoitteena on ideaalisesti kattaa kaikki
taajuuskaistat. Sen saavuttamiseksi kognitiivisen radion spektrisensorin RF-etupää voidaan
toteuttaa kahdella eri tavalla. Ensimmäisessä tapauksessa erittäin laaja signaalikaista vas-
taanotetaan yhdellä antennilla ja ilman esivalintasuodatinta. Tässä työssä kognitiivisen ra-
dion spektrisensorin tavoitteena on kattaa kaikkien alle 6 GHz:n tietoliikennejärjestelmien
taajuudet [8]. Koska nykyisellä teknologialla ei ole mahdollista toteuttaa laajakaistaista sää-
dettävää ja korken selektiivisyyden omaavaa esivalintasuodatinta, tulee kognitiivisen radion
spektrisensorin toteuttamisesta yhdellä etuasteella ja antennilla todella haastavaa. Esimerkik-
si antennia ja esivalintasuodatinta ei voida käyttää suodattamaan signaalikaistan ulkopuolisia
signaaleita, kuten tavanomaisissa radioissa, jotka toimivat tietyllä kaistalla [8].
Toinen vaihtoehto on käyttää useampaa antennia ja rinnakkaista lohkoa, jotka koostuvat
suodattimista ja RF-etupäistä sekä toimivat omilla kapeilla taajuuskaistoillaan. Signaalikais-
tan jakaminen pienempiin osiin helpottaa esimerkiksi LNA-suunnittelua, koska esivalinta-
suodattimen jälkeisten lohkojen lineaarisuusvaatimukset pienenevät. Lisäksi se mahdollistaa
kognitiivisen radion spektrisensorin toteuttamisen nykyisellä teknologialla. Monien anten-
nien ja esivalintasuodattimien käyttäminen lisää kuitenkin RF-etupään kustannusta ja pinta-
alaa. Tässä työssä kognitiivisen radion spektrisensoriin tulevat signaalit voidaan olettaa tu-
levan ulkoisista lähteistä, koska sen oma lähetys ja samassa terminaalissa olevien erityisra-
dioiden toiminta käyttää aika-alueen dupleksimenetelmää [8].
2.2 Tunnusluvut ja käsitteet
2.2.1 Tulon sovitus
RF-piireissä tulon sovitus määritetään sirontaparametrilla S11
S11 = 20log(|
ZIN − ZS
ZIN + ZS
|), (2.1)
missä ZIN on tuloimpedanssi ja ZS on lähdeimpedanssi. Paluuvaimennuksen S11 arvo il-
maistaan yksiköllä [dB], joka kuvaa sovituksen laatua. Yleensä tavoitteena on saada -10
dB:iä pienempi paluuvaimennus, jolloin suurin osa tehosta kulkeutuu tuloportista sisään ei-
kä heijastu takaisin lähteeseen.
2.2.2 Vahvistus
Tehovahvistukselle on olemassa neljä eri määritelmää. Perinteinen tehovahvistus GP on
määritelty kuormaan siirtyneen tehon ja lähteestä saadun tehon suhteena. Sen arvo voidaan
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Kuva 2.6: Kytkentä yksittäisen lohkon jännite- ja tehovahvistuksen määrittämiseen.
laskea kuvan 2.6 mukaiselle kytkennälle
GP =
PL
Pin
=
V 2out,rms/RL
V 2in,rms/(Zin)
=
A2vV
2
in,rmsR
2
L
RL(RL+Zout)2
V 2in,rms
Zin
=
A2vRLZin
(RL + Zout)2
. (2.2)
Tehovahvistuksen mittaaminen on hankalaa, koska lähdettä kuormittavaa impedanssia ei
välttämättä tunneta erityisesti korkeilla taajuuksilla. Tästä johtuen teho voidaan määrittää
kolmella eri tavalla. Muuntotehovahvistus on määritelty kuormaan todella saadun tehon ja
lähteestä saatavilla olevan tehon suhteena. Yltötehovahvistus on systeemin lähdössä saata-
villa oleva teho jaettuna lähteestä saatavalla teholla. Siirtotehovahvistus on määritelty sys-
teemistä kuormaan siirtyneen tehon ja lähteestä kuormaan saatavan tehon suhteena. Siirtote-
hovahvistus Gt kuvan 2.6 mukaiselle kytkennälle on
Gt =
PL
Ps,av
=
V 2out,rms/RL
V 2s,rms/(4Rs)
=
A2vRL
RL(RL+Zout)2
V 2s,rmsZ
2
in
(Rs+Zi)
V 2s,rms
4Rs
=
A2vRL
(RL + Zout)2
4RsZ
2
in
(Rs + Zin)2
, (2.3)
Vastaanotinsuunnittelussa tehosuureiden sijaan käytetään yleensä jännitesuureita. Jännite-
vahvistus Av on määritelty
Av =
Vout
Vin
, (2.4)
missä Vout ja Vin ovat lähtö- ja tulojännite. RF-taajuuksilla tulojännitteen Vin mittaaminen on
kuitenkin hankalaa. Esimerkiksi täydellisesti sovitetussa tapauksessa Vin on puolet lähdejän-
nitteestä VS vain hyvin kapealla taajuusalueella. Sen johdosta on käytännöllisempää käyttää
sovitettua jännitevahvistusta AV S
AV S =
2Vout
Vin
, (2.5)
missä sovituksen vaikutus on jätetty huomioimatta.
2.2.3 Kohina
Yksittäisen lohkon kohinasuorituskykyä voidaan mitata usein kohinakertoimella F. Se vastaa
järjestelmän aiheuttaman signaalikohinasuhteen (SNR, Signal-to-Noise Ratio) heikkenemis-
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tä ja voidaan laskea kaavalla
F =
SNRin
SNRout
=
Sin/Nin
Sout/Nout
, (2.6)
missä SNRin on signaali-kohinasuhde tulossa ja SNRout signaali-kohinasuhde lähdössä.
Kohinaluku (NF, Noise Figure) vastaa kohinakertoimen arvoa desibeleissä
NF = 10log(F ). (2.7)
Mittauksia ja simulointeja varten voidaan tulokohinalähteenä käyttää lähderesistanssin kohi-
naa
e2n,S = 4kTBRS = NS, (2.8)
missä k on Boltzmannin vakio, T on lähteen absoluuttinen lämpötila kelvineissä, B on kais-
tanleveys ja Rs on lähderesistanssi. Yksittäisen lohkon kohinakerroin saadaan siten muotoon
F =
Sin/Nin
Sout/Nout
=
V 2S /(4kBT ·B ·RS)
V 2out/e
2
n,out
=
e2n,out
4kBT ·B ·RS(
Vout
VS
)
, (2.9)
missä alaviiteet in ja out vastaavat signaalia ja kohinaa tulossa sekä lähdössä, Vs on lähteen
jännite, Vout on lähtösignaali ja e2n,out on lähdön kohinajännite. Pistekohinan määrityksessä
käytetään kaistanleveytenä yhtä hertsiä (B = 1 Hz). Kohinakaistanleveys B määritetään suo-
rakulmion muotoisena kaistana, jonka pinta-ala ja tehovahvistus ovat samat kuin systeemin
todellisessa taajuuden funktiona olevassa tehovahvistuksen kuvaajassa.
B =
1
Gmax
∫ ∞
−∞
|G(f)|df, (2.10)
missä Gmax on vahvistuksen maksimiarvo kohinakaistalla ja G(f) on jännitteen siirtofunk-
tio.
Sarjaankytkettyjen lohkojen kokonaiskohinakerroin Ftot voidaan laskea Friisin kaavalla
Ftot = F1 +
F2 − 1
G1
+
F3 − 1
G1G2
+ ...+
Fn − 1∏n−1
i=1 Gi
, (2.11)
missä F1...Fn ovat eri lohkojen kohinakertoimet ja G1...Gn ovat niiden siirtotehovahvistuk-
set. Yhtälön käyttäminen edellyttää sarjaankytkettyjen lohkojen välistä impedanssisovitusta.
Koska IC-vastaanottimissa sarjaankytkettyjen lohkojen välillä ei yleensä ole tehosovitusta,
voidaan Friisin kaavasta käyttää muunnelmaa, joka käyttää jännitesuureita ja huomioi loh-
kojen väliset impedanssitasot [6], [9].
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2.2.4 Herkkyys
Herkkyys määrittää pienimmän signaalitason, joka voidaan havaita riittävällä signaalin laa-
dulla. Herkkyyden taso on määritetty
Sherkkyys = −174dBm+ 10log(B) + SNRmin +NF, (2.12)
missä −174dBm on lähteestä saatava kohinateho 290 K lämpötilassa (= terminen kohina
lattia kT), B on kanavan kaistanleveys, SNRmin on minimi signaalikohinasuhde ja NF on
vastaanottimen kohinaluku. SNRmin arvoon vaikuttaa tarvittava bittivirhesuhde (BER, Bit
Error Rate) ja käytettävä modulaatiomenetelmä.
2.2.5 Lineaarisuus
Lineaarisuus ilmaisee vastaanottimen tai sen yksittäisen lohkon kykyä erottaa vastaanotettu
heikko signaali suurien häiriöiden seasta. Yleisimmin lineaarisuutta mitataan käyttäen tulon
yhden desibelin kompressiopistettä (ICP, Input Compression Point) tai kolmannen kertaluo-
kan tulon leikkauspistettä (IIP3), (IIP, Input Intercept Point). Lisäksi joidenkin radioarkkiteh-
tuurien yhteydessä, kuten suoramuunnosvastaanottimessa, hyvyyslukua mitataan toisen ker-
taluokan tulon leikkauspisteellä (IIP2). Tyypillisesti lineaarisuutta mitataan käyttäen yksi-
tai kaksitaajuustestejä. Seuraavassa on esitetty lineaarisuuden mittaamisessa käytettävät me-
netelmät tarkemmin.
2.2.5.1 Vahvistuksen kompressio
Vahvistuksen kompressio määrittää tulosignaalin tason, jolla systeemin piensignaalivahvis-
tus on heikentynyt yhden desibelin. Se saadaan mittaamalla järjestelmän tuloon syötetyn sig-
naalin suhdetta lähtösignaaliin. Vahvistuksen kompressoituminen on havainnollistettu kuvas-
sa 2.7. Kun tulosignaalin tehotasoa kasvatetaan lineaarisesti, alkaa vahvistus jossain pistees-
sä heikentyä ja lähtöteho ei enää kasva samassa suhteessa tulotehoon nähden. RF-vastaanot-
timissa vahvistuksen kompressio määritetään yleensä yhden desibelin (1 dB) tulon kompres-
siopisteenä, kun taas RF-lähettimissä käytetään yhden desibelin (1 dB) lähdön kompressio-
pistettä (OCP, Output Compression Point). Tulosignaalin lisäksi vahvistuksen kompressoi-
tumisen voi aiheuttaa voimakas signaalikaistan ulkopuolinen häiriösignaali. Sen aiheutta-
ma kompressiopiste voidaan määrittää häiritsevän signaalin kompressiotestillä (ICPblocker,
blocker-test). Häiritsevän signaalin kompressiotestissä vastaanottimen alkupään lohkojen li-
neaarisuuden vaikutusta voidaan tutkia asettamalla häiritsevä signaali vastaanottimen RF-
kaistan sisäpuolelle ja kanavanvalintasuodattimen ulkopuolelle. Kyseisessä tapauksessa vas-
taanottimen loppupään lohkojen lineaarisuudella ei ole merkittävää vaikutusta kompressio-
pisteeseen, koska häiriö vaimenee kanavanvalintasuodattimen ulkopuolella.
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Po
Pi
1dB
Kuva 2.7: Tulon kompressiopisteen määritys.
2.2.5.2 Toisen ja kolmannen kertaluokan tulon leikkauspisteet
Toisen ja kolmannen kertaluokan tulonleikkauspisteet (IIP2 ja IIP3) on määritelty piensig-
naalialueella ja ne kuvaavat systeemin kykyä sietää merkittävimpiä epälineaarisuustekijöitä.
Tulon toisen kertaluokan leikkauspiste (IIP2) on määritelty pisteenä, jossa toisen kertaluo-
kan keskinäismodulaatiosärön (IMD2), (IMD, Inter Modulation Distortion) ja perustaajuu-
den jatketut suorat leikkaavat toisensa (kuva 2.8). Vastaavasti IIP3 saadaan kolmannen kerta-
luokan keskinäismodulaatiosärön (IMD3) ja perustaajuuden jatkettujen suorien leikkauspis-
teessä. Epälineaarisuustekijöiden aiheuttamaa keskinäismodulaatiosäröä voidaan tarkastella
Po [dBm]
Pi [dBm]IIP3
OIP3
OIP2
IIP2
PIMD2 PIMD3
Pfund
Kuva 2.8: Tulon ja lähdön toisen ja kolmannen kertaluokan leikkauspisteet.
syöttämällä kaksi eri taajuudella olevaa sini- tai kosinimuotoista herätesignaalia epälineaari-
sen lohkon läpi. Kosinisignaaleista muodostuva kaksitaajuinen tulosignaali vin voidaan kir-
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joittaa muotoon
vin = A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t), (2.13)
ja epälineaarisen systeemin lähtöjännitteen vout yhtälö toisen ja kolmannen kertaluokan epä-
lineaaristen termien kanssa on
vout = a1vin + a2v
2
in + a3v
3
in, (2.14)
Sijoittamalla herätesignaali lähtöjännitteen yhtälöön saadaan epälineaarisuuden vaikutukses-
ta lähtösignaaliin muodostuvat harmoniset- sekä keskinäismodulaatiokomponentit, jotka ai-
heutuvat kahdesta tulosignaalista epälineaarisessa systeemissä. Saatu lähtöjännitteen yhtälö
voidaan laskea auki trigonometrisilla kaavoilla, jolloin saadaan toisen ja kolmannen kerta-
luokan säröä aiheuttavat termit lähdössä
a2v
2
in =
1
2
a2[A
2
1 + A
2
2 + A
2
1cos(2ω1t) + A
2
2cos(2ω2t)
+ 2A1A2cos(ω2t− ω1t) + 2A1A2cos(ω2t+ ω1t)]
a3v
3
in =
1
4
a3[3A
3
1 + 6A1A
2
2)cos(ω1t) + 3A
3
2 + 6A2A
2
1)cos(ω2t)
+ A31cos(3ω1t) + A
3
2cos(3ω2t)
+ 3A21A2cos(2ω1t− ω2t) + 3A
2
1A2cos(2ω1t+ ω2t)
+ 3A1A
2
2cos(2ω2t− ω1t) + 3A1A
2
2cos(2ω2t+ ω1t)] (2.15)
Yhtälöstä 2.15 nähdään, että kaksitaajuisesta tulosignaalista muodostuu toisen kertaluokan
epälineaarisuuden vaikutuksesta systeemin lähtöön termit nollataajuudelle DC, taajuuksille
2ω1, 2ω2 sekä erotus- ja summataajuuksille ω1 ± ω2. Vastaavasti kolmannen kertaluokan
epälineaarisuus aiheuttaa termit taajuuksille ω1, ω2, 3ω1, 3ω2, 2ω1 ± ω2 ja 2ω2 ± ω1.
Tulon toisen- ja kolmannenkertaluokan leikkauspisteet (IIP2, IIP3) arvot voidaan laskea
yhtälöillä
IIP2 = 2Pout − PIMD2 −G = Pin +∆P2
IIP3 =
3
2
Pout −
1
2
PIMD3 −G = Pin +
∆P3
2
(2.16)
missä Pout on lähtöteho, PIMD3 ja PIMD2 ovat toisen ja kolmannen kertaluokan keskinäis-
modulaatiokomponenttien tehot lähdössä, G on tehovahvistus, Pin tuloteho ja ∆P2 ja ∆P3
ovat keskinäismodulaatiokomponentin ja perustaajuuden väliset erotukset. Tehovahvistuk-
sen sijaan yhtälössä 2.16 voidaan käyttää myös jännitevahvistusta. Tehosuureiden yksikkö
on desibelimilli [dBm] ja lineaarisuus (IIP2, IIP3) ilmoitetaan desibeleissä (dBV tai dBm).
Kaskadiinkytkettyjen lohkojen IIP3tot voidaan laskea Friisin kohinakaavaa 2.11 muis-
tuttavalla yhtälöllä
1
iip3tot
=
1
iip31
+
G1
iip32
+ ...+
∏n−1
i=1 Gi
iip3n
, (2.17)
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missä iip3n on lohkon n tulon kolmannenkertaluokanleikkauspiste watteina [W] ja Gn on
lohkon n tehovahvistus. Yhtälössä tehovahvistuksen sijaan voidaan käyttää myös jännite-
suureita, jos lohkojen välinen impedanssisovitus huomioidaan.
Eri tehoisten signaalien tapauksessa IIP3 voidaan määrittää yhtälöllä
IIP3 =
1
2
Pω1 + Pω2 −
1
2
PIMD3, (2.18)
missä Pω1 ja Pω2 ovat kahden häiriösignaalin tulotehot ja PIMD3 on tuloonreferoidun kol-
mannenkertaluokan keskinäismodulaatiokomponentin teho. Yhtälön edellytyksenä on, että
ω2 > ω1 eli kaksi häiritsevää signaalia ovat matalammalla taajuudella kuin keskinäismodu-
laatiokomponentti. Muussa tapauksessa termien Pω1 ja Pω2 kertoimet tulee vaihtaa keske-
nään.
2.2.5.3 Esto ja herkkyyden heikentyminen
Herkkyyden heikentyminen tarkoittaa vastaanottimen kykenemättömyyttä käsitellä haluttua
heikkoa signaalia. Vastaanottimen herkkyys voi heikentyä kahdella eri tavalla. Ensimmäi-
sessä tapauksessa suuri häiriösignaali voi aiheuttaa heikon halutun signaalin vahvistuksen
kompressoitumisen kolmannen kertaluokan epälineaarisuudesta johtuen. Kun epälineaari-
seen järjestelmään (yhtälö 2.14) syötetään heikosta halutusta signaalista ja suuresta häiriö-
signaalista koostuva kaksitaajuinen tulosignaali vin = A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t) saadaan
halutun signaalin vahvistukseksi
yω1 = (α1 +
3
4
α3A
2
1 +
3
2
α3A
2
2)cos(ω1t) ≈ (α1 +
3
2
α3A
2
2)A1cos(ω1t). (2.19)
missä A1 ja A2 ovat heikon halutun signaalin ja suuri amplitudisen häiriösignaalin amplitu-
dit. Tästä johtuen halutun heikon signaalin amplitudi pienenee, kun häiriösignaalin amplitudi
kasvaa. Herkkyyden heikentyminen voi aiheutua myös toisen kertaluokan epälineaarisuudes-
ta, jonka seurauksena matalataajuinen kohina ylössekoittuu halutulle signaalitaajuudelle.
2.3 Kognitiivisen radion spektrisensorin häiriö- ja lineaa-
risuusvaatimukset
Kognitiivisen radion spektrisensorin laajakaistaisuudesta johtuen voi signaalin vastaanotto-
kaistalla esiintyä suuria häiriösignaaleita. Niiden sietämiseksi tulee määrittää vastaanotti-
messa tarvittava lineaarisuus (IIP3), jolla eri keskinäismodulaatiokomponenttien tehotasot
pysyvät signaalin tunnistustason alapuolella. Häiriösignaalien tehotasojen määrittämistä var-
ten on taulukossa 2.1 esitetty tässä työssä kognitiivisen radion spektrisensorille arvioitu suo-
rituskykyvaatimus, joka on johdettu kahden tunnetun järjestelmän GSM (Global System for
Mobile Communications) ja WCDMA (Wideband Code Division Multiple Access) (UMTS)
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spesifikaatioista [8].
Laajakaistaisen kognitiivisen radion spektrisensorissa herkkyyden tulee vastata kaikkein
vaativinta pääjärjestelmää, jotta se voi tunnistaa kaikkien aktiivisten pääkäyttäjien signaa-
lit. Taulukon 2.1 mukaan on järjestelmän dynaamisen alueen arvo 122 dB. Se on määritet-
ty LTE-järjestelmän minimisignaalin voimakkuuden -121 dBm 200 kHz taajuuskaistalla ja
maksimisignaalitason määräävän GSM-järjestelmän lähtötehon +1 dBm mukaisesti. Kanta-
taajuussuodattimen ja AD-muuntimen maksimitaajuuskaista on 20 MHz (WLAN, Wireless
Local Area Network), joten se rajoittaa AD-muuntimen resoluutiota. Koska AD-muuntimen
tarkkuudeksi on arvioitu 10-bittiä ja 2 bittiä on varattu minimisignaalitasoa varten, on AD-
muuntimen signaalialue 50 dB. Kognitiivisen radion spektrisensorin vastaanottimelle määri-
tetty vahvistus on siten 70 dB. Sen perinteisiä radioita korkeamman kohinalukuvaatimuksen
mahdollistaa edistyksellinen signaalin tunnistustekniikka, joka kykenee tunnistamaan sig-
naalin kohinalattian alapuolelta. Tyypillisten vastaanottimien lineaarisuus vaihtelee -10
dBm ja -5 dBm välillä. Tässä työssä kognitiivisen radion spektrisensoriin toteutettavan vas-
taanottimen lineaarisuus voidaan olettaa paremmaksi, koska sen suunnittelussa keskitytään
hyvän lineaarisuuden saavuttamiseen.
Taulukko 2.1: Laajakaistaisen kognitiivisen radion spektrisensorin analogiaosalle määritetty
suorituskyky [8].
Tulon kaistanleveys 0,1 - 6 GHz
Analogisen kantataajuuden kaistanleveys 200 kHz - 20 MHz
Vahvistusalue 0 - 70 dB
Kohinaluku 14 dB
Lineaarisuus (IIP3) 0 dBm
Tunnistustaso -120 dBm
Taulukossa 2.1 määritetyn tunnistustason -120 dBm ja lineaarisuuden 0 dBm arvojen pe-
rusteella, kognitiivisen radion spektrisensori kykenee sietämään häiriösignaaleita, joiden
tehotaso on alle -40 dBm, ilman virhe tunnistuksia. Kyseinen arvo on perinteisissä järjestel-
missä käytettyjen häiriötestisignaalien tehotasoja suurempi ja alhaisempi kuin todennäköiset
signaalit kognitiivisen radiovastaanottimen antennissa. Vastaanottimen tarkemman lineaari-
suusvaatimuksen määrittämiseksi tulisi käyttää tiettyä häiriötilannetta, joka huomioi häiriö-
signaalien tilastollisen esiintymisen taajuus- ja aikatasossa [8].
Kapeakaistaisen kognitiivisen radion spektrisensorille on määritelty neljä eri pääjärjes-
telmää: UMTS (Universal Mobile Telecommunications System), Wi-Fi (Wireless Fidelity),
LTE (Long Term Evolution) ja DTT (Digital Terrestial Television) [3]. Laajakaistaiseen to-
teutukseen verrattuna kapeakaistainen toteutus ei aiheuta suuria muutoksia vastaanottimen
rakenteeseen. Suurin ero on esivalintasuodatuksella, joka mahdollistaa kaistan ulkopuolis-
ten häiriöiden vaimentamisen ja samalla todennäköisyys kahden suuren häiriön esiintymi-
selle osittain pienenee. Esivalintasuodatuksella ei voida kuitenkaan vaimentaa kaistan sisäi-
siä häiriötaajuuksia. Esimerkiksi UMTS / LTE systeemissä esivalintasuodatuksella ei voida
vaimentaa suurta GSM1800 signaalia, kuten 2.4 GHz:in järjestelmissä, kun taas DTT järjes-
telmässä esivalintasuodatuksella voidaan vaimentaa suuria häiriösignaaleita. Vastaanottimen
analogista vahvistusta voidaan pienentää hieman, jos AD-muuntimeen lisätään yksi tai kaksi
bittiä, koska maksimi taajuuskaista on 6 MHz. Se lisää kuitenkin AD-muuntimen tehonku-
lutusta ja pinta-alaa [8].
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Luku 3
RF-etupään lineaarisuuden
parantaminen ja kohinan kumoaminen
Tässä kappaleessa tutkitaan eri tekniikoita, joilla voidaan parantaa RF-etupään lineaarisuut-
ta. Lisäksi kappaleessa syvennytään lineaarisuutta parantavien ja kohinaa kumoavien LNA-
rakenteiden tutkimiseen sekä vertaillaan niiden soveltuvuutta kognitiivisen radiovastaanotti-
men laajakaistaiseen RF-etupäähän. Lineaarisuuden parantamisen lisäksi tavoitteena on löy-
tää lineaarisuutta parantava tekniikka, joka soveltuu dynaamisen alueen parantamiseen an-
netun tehonkulutuksen rajoissa.
3.1 Takaisinkytkentä
vo
vin
f
ve
a1ve+a2ve
2+a3ve
3+...
vo=a1ve+a2ve
2+a3ve
3+...
vo=b1vin+b2vin2+b3vin3+...
Kuva 3.1: Takaisinkytkennän lohkokaavio.
Takaisinkytkennällä voidaan parantaa järjestelmän lineaarisuutta, koska se pienentää sig-
naalitasoa epälineaarisen laitteen tulossa ja samalla vähentää sen epälineaarisia termejä (ku-
va 3.1). Lineaarisuuden parantuminen edellyttää, että takaisinkytkentäpolku on lineaarisem-
pi kuin signaalin etenemispolku. Takaisinkytketyssä vahvistimessa lähtösignaalin vo kolman-
nen kertaluokan epälineaarisuus aiheutuu signaalin etenemispolulla olevasta kolmannen ker-
taluokan komponentista sekä takaisinkytkennän seurauksena toisen kertaluokan ja perustaa-
juuskomponenttien sekoittumisesta kolmannen kertaluokan epälineaarisuudeksi. Jälkimmäi-
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sen seurauksena lähtöön muodostuu kolmannen kertaluokan epälineaarisuutta, vaikka kol-
mannen kertaluokan komponentti on nolla (a3 = 0). Lähtöön muodostuvan kolmannen ker-
taluokan epälineaarisuuden kumoaminen edellyttää siten signaalin etenemispolulla olevan
kolmannen kertaluokan epälineaarisuuskomponentin lisäksi sopivan takaisinkytkennästä ai-
heutuvan vuorovaikutuskomponentin muodostamista [11].
Laajakaistaisissa järjestelmissä resistiivisellä takaisinkytkennällä voidaan parantaa so-
vitusta, mutta alhaisen kohinaluvun ja tehonkulutuksen saavuttaminen edellyttää korkeaa
avoimen silmukan vahvistusta. Lisäksi kaskodirakenteissa lineaarisen vahvistuksen heikke-
neminen suurentaa kohinalukua efektiivisesti. Toinen vaihtoehto on käyttää reaktiivista ta-
kaisinkytkentää, jossa hyödynnetään induktiivista degeneraatiota tai muuntajia. Reaktiivisten
komponenttien ansiosta takaisinkytkentä ei lisää kohinaa ja epälineaaristen komponenttien
kumoamisessa voidaan säätää myös niiden vaihetta. Takaisinkytkennän soveltuvuutta laaja-
kaistaisiin järjestelmiin rajoittaa kuitenkin sen stabiilisuusongelmat sekä takaisinkytkentäpo-
lun aiheuttama epälineaaristen komponenttien vuorovaikutus, joka heikentää lineaarisuutta
korkeilla taajuuksilla [11], [12], [13].
3.2 Myötäkytkentä
a1v+a3v3
3
a1v+a3v
3
Kuva 3.2: Epälineaarisuuden kumoaminen myötäkytkennällä.
Myötäkytkentätekniikassa lineaarisuutta (IIP3) parannetaan kumoalla systeemin varsi-
naisella signaalipolulla muodostuva kolmannen kertaluokan epälineaarinen komponentti (ku-
va 3.2). Sen kumoaminen edellyttää varsinaisen signaalipolun epälineaarisessa vahvistimes-
sa muodostuvan epälineaarisen komponentin tarkan kopion muodostamista ja summaus-
ta päävahvistimen epälineaariseen lähtösignaaliin. Epälineaarinen komponentti voidaan ku-
mota myös komponenttitasolla yhdistämällä kaksi vastakkaisen epälineaarisuuden omaavaa
komponenttia. Piiritasolla lineaarisuuden parantamiseen käytetään analogisia piirejä, jotka
ovat erityisesti suunniteltu tarvittavan epälineaarisen komponentin muodostamiseen. Niiden
toteutus voidaan tehdä rinnakkaisella tai kaskodirakenteella. Kuvassa 3.3(a) on esitetty kol-
mannen kertaluokan epälineaarisen termin kumoaminen rinnakkaisella vahvistuspolulla, jos-
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sa signaali vahvistetaan β-kertaisena ja vähennetään päävahvistimen lähdössä. Koska epäli-
neaarisuus kumoutuu vasta LNA:n lähdössä, edellyttää myötäkytkentätekniikka LNA:n to-
teutukselta riittävän hyvää lineaarisuutta. Toinen vaihtoehto on hyödyntää kaskodiepäline-
aarisuutta (kuva 3.3(a)), jossa epälineaarisuuden kumoamiseen tarvitaan kaksi epälineaari-
suutta vastakkaisilla vaiheilla [11]. LNA:an lineaarisuuden parantamiseen käytettyjä myötä-
kytkentätekniikoita on tarkasteltu tarkemmin kappaleessa 3.5.
ß-3
ß
a1vi+a3vi
3
a1(1-ß-2)vi
ß-2a1vi+a3vi3ßvi
vi
(a)
a1vi+a3vi
3
vi vo1 (b1a3-b3a13)vi3
b1vo1-b3vo13
(b)
Kuva 3.3: a) Epälineaarisuuden kumoaminen rinnakkaisella rakenteella. b) Epälineaarisuu-
den kumoaminen kaskadirakenteella.
3.3 Integroitu suodatus ja reaktiivinen päättäminen
Rajallisessa määrässä sovelluksia voidaan RF-etupään lineaarisuutta parantaa integroiduil-
la kaistanpäästösuodattimilla, joissa hyödynnetään piirille integroitavia keloja. Niiden toteu-
tuksessa haasteena on hyvyysluku Q, joka rajoittaa suodattimen selektiivisyyttä. Lisäksi suo-
datukseen tarvittavat kelat lisäävät piirin pinta-alaa eikä kiinteä suodatuskaista tarjoa häiriön
vaimennuskaistaan säädettävyyttä. Integroitua kaistanpäästösuodatusta voidaan hyödyntää
esimerkiksi erittäin laajakaistaisessa järjestelmässä (UWB, Ultra Wideband) 5 - 6 GHz:n
WLAN-häiriösignaalien suodattamiseen [14]. Parannetulla Q-arvolla toteutettuja integroi-
tuja säädettäviä kaistanestosuodattimia on hyödynnetty myös UWB-järjestelmän WLAN ja
UNII (Unlisenced National Information Infrastructure) -kaistojen häiriöiden suodattamiseen
sekä vähentämään lähetyssignaalin vuotoa WCDMA-järjestelmässä [11], [15], [16], [14], [17].
3.4 Aktiivinen häiriön kumoaminen
Aktiivisella häiriön kumoamistekniikalla voidaan kumota taajuuskaistalla oleva suuri häiriö,
jonka ansiosta eri vastaanotinlohkojen lineaarisuusvaatimukset pienenevät. Menetelmä ero-
aa edellä esitetyistä myötä- ja takaisinkytkentätekniikoista, joissa häiriön vaikutus kumotaan
vasta piirin sisällä. Aktiivisessa häiriön kumoamisessa voidaan hyödyntää integroituja pii-
rejä, jolloin ulkoisten passiivisten komponenttien tarve pienenee. Häiriön kumoaminen teh-
dään moninkertaisten lineaarisesti riippumattomien signaalien ja häiriöiden kopioilla, jotka
voidaan toteuttaa moniantennijärjestelmällä tai ulkoisilla vastaanotinpoluilla.
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3.4.1 Moniantennijärjestelmät
Moniantennijärjestelmissä häiriö voidaan kumota muodostamalla vastaanotetusta signaalista
ja häiriöstä lineaarisesti riippumattomia kopioita niiden eri tulokulmissa. Koska kopiot muo-
dostetaan monien antennien ja RF-etupäiden avulla, voidaan signaalin ja häiriön fyysisen po-
lun erotusta eri antennien välillä hyödyntää häiriön kumoamisessa [11]. Tekniikka soveltuu
rinnakkaisten kanavien häiriöiden kumoamiseen, mutta monien antennien ja RF-etupäiden
käyttäminen lisää järjestelmän monimutkaisuutta ja kustannuksia.
3.4.2 Häiriön kumoaminen ulkoisen polun kanssa
Ulkoinen polku
LO
Varsinainen signaalipolku
Kuva 3.4: Ulkoinen myötäkytkentäpolku.
RF-etupään lineaarisuutta voidaan parantaa kumoamalla vastaanottimeen tuleva suuri
häiriösignaali ulkoisen polun kanssa. Menetelmällä voidaan erityisesti lieventää LNA:n jäl-
keisten lohkojen lineaarisuusvaatimuksia. Ulkoinen polku voidaan toteuttaa myötä- tai takai-
sinkytkennällä (kuva 3.4, 3.5). Myötäkytkentään perustuvassa menetelmässä vastaanottimen
varsinaista signaalipolkua käytetään vastaanotetun signaalin suoramuunnokseen ja sen herk-
kyyden tulee vastata vastaanottimen asettamaa vaatimusta. Vastaanottimen ulkoisella polulla
signaali ja häiriö alassekoitetaan ensin nollataajuudelle tai matalalle välitaajuudelle. Alas-
sekoitus tehdään käyttäen samaa paikallisoskillaatorisignaalia kuin varsinaisella signaalipo-
lulla. Ylipäästösuodatuksella poistetaan matalataajuinen signaali ja jäljelle oleva häiriö ylös-
sekoitetaan takaisin alkuperäiselle vastaanottotaajuudelle. Lopuksi se vähennetään LNA:n
lähtösignaalista, jolloin häiriö LNA:n lähtösignaalissa kumoutuu [18], [19], [20], [11].
Tehokkaan häiriön vaimentumisen saavuttamiseksi ulkoisella polulla muodostetun häi-
riösignaalin amplitudin tulee olla yhtä suuri ja vastakkaisvaiheinen varsinaisella signaalipo-
lulla olevan häiriön kanssa. Lisäksi ulkoisen polun ylössekoituksessa taajuuskaistan sisälle
aiheutuva kohina tulee minimoida, ettei se heikennä vastaanottimen herkkyyttä. Alassekoi-
tuksessa muodostuvalla 1/f-kohinalla ei ole vaikutusta vastaanottimen suorituskykyyn, kos-
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ka se suodattuu ylipäästösuodattimessa alassekoitetun signaalin kanssa. Häiriösignaalin ku-
moaminen edellyttää, että ulkoisen polun vahvistus on yhtä suuri kuin varsinaisella signaa-
lipolulla. Ulkoisen polun sekoittimien vahvistus voi kuitenkin olla LNA:n RF-vahvistusta
pienempi, koska suurin osa ulkoisen polun vahvistuksesta voidaan toteuttaa kantataajuudel-
la. Sen ansiosta ulkoisen polun alassekoittimen lineaarisuusvaatimus on lähes vastaava kuin
varsinaisen signaalipolun LNA:lla. Laajakaistaisissa sovelluksissa häiriön vaimennukseen
tarvitaan ulkoisen ja varsinaisen signaalipolun välisen vaihe-eron kompensointia. Lisäksi ul-
koisen polun kohinan minimointi edellyttää korkeampaa ylipäästösuodatuksen rajataajuut-
ta [18], [19], [20], [11].
Ulkoinen polku
LOVarsinainen signaalipolku
Kuva 3.5: Ulkoinen takaisinkytkentäpolku.
Lähettimen (TX, Transmitter) vuotosignaalista aiheutuvan häiriön kumoamiseen sovel-
tuu takaisinkytkennällä toteutettu ulkoinen polku, joka muodostaa tarkan kopion LNA:n läh-
tösignaalissa olevasta häiriöstä ja syöttää sen takaisin varsinaiselle signaalipolulle. Takai-
sinkytkentä pienentää LNA:n lähtösignaalissa olevaa häiriötä rekursiivisesti, joten häiriön
vaimennus ei ole herkkä epäideaalisuuksille. Myötäkytkennällä toteutettuun ulkoiseen pol-
kuun verrattuna takaisinkytkentä ei myöskään vaikuta vastaanottimen tuloimpedanssin so-
vitukseen. Lisäksi ylössekoittimessa muodostuvalla 1/f-kohinalla ole merkittävää vaikutusta
vastaanottimen kohinaan [21], [11].
3.4.3 Vaihekohdistettuun injektiolukittuun oskillaattoriin perustuva
häiriön vaimennus
Injektiolukittuun oskillaattoriin (ILO, Injektion Locked Oscillator) perustuva myötäkytken-
täinen häiriön vaimennustekniikka soveltuu hyvin laajakaistaiseen järjestelmään, jossa häi-
riösignaalin kaistanleveys on kapea verrattuna signaalikaistan leveyteen. Häiriö kumotaan
kaksiasteisessa LNA:ssa käyttäen dynaamisesti adaptoituvaa notch-suodatinta. Se on toteu-
tettu yhdistämällä ILO vaihelukitun silmukan (PLL, Phase-Locked Loop) kanssa (kuva 3.6).
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LNA1 LNA2
Injektio
Viritys
LahtoTulo
fs fh
fs fh
fsfh
fs fh
fs=haluttu signaali
fh=hairiosignaali
ILO
PDLF
CP
Kuva 3.6: ILO-perusteisen häiriövaimennuksen lohkokaavio.
Sen ansiosta ulkoinen polku kykenee itseadaptoitumaan häiriötaajuuteen automaattisella vai-
heen kohdistuksella. Ulkoisella polulla ensimmäisen asteen (LNA1) lähtösignaali syötetään
oskillaattorin injektioporttiin, jonka negatiivinen resistanssi ja keskitaajuus fc ovat ohjel-
moitavia. Vaihevertailijaa (PD, Phase Detector) käytetään mittaamaan LNA1:n ja oskillaat-
torin lähtösignaalien välistä vaihe-eroa. Sen lähtöjännite on suunniteltu nollaksi, kun tulosig-
naalien vaihevirhe on nolla astetta. Vaihevertailijan lähtösignaali syötetään varauspumppuun
(CP, Charge Pump) ja kaksiasteiseen silmukkasuodattimeen (LP, Loop Filter). Ne muodosta-
vat vaihevertailijan lähtösignaalista analogisen viritysjänniteen, jolla ohjataan varaktorin vi-
ritysporttia oskillaattorissa. Toinen vahvistusaste (LNA2) on differentiaalinen puskuri, joka
tarvitaan yhteismuotoisen häiriön kumoamiseen. Häiriön tarkka kumoaminen edellyttää, että
LNA1:n ja oskillaattorin lähtösignaalien häiriöiden vaiheet on kohdistettu ja niiden amplitu-
dit ovat yhtäsuuret. Sitä varten LNA2 differentiaalisessa tulossa tarvitaan amplitudin säätöä.
ILO:n lähtösignaalin amplitudin suuruus asetetaan esijännityksen ohjauspiirillä, joka tekee
oskillaattorin negatiivisesta resistanssista suoraan verrannollisen häiriön voimakkuuteen. Si-
ten pieniamplitudisille häiriöille aiheutuu systemaattinen vaihevirhe, joka heikentää niiden
kumoutumista LNA2:n lähdössä [22].
Häiriötaajuuteen lukittuvan oskillaattorin rakenne koostuu ristiinkytketystä NMOS-yti-
mestä, LC-tankista ja ohjelmoitavasta esijännityspiiristä [22]. Sen lukitusalue voidaan mää-
rittää yhtälöllä ω0IINJ/(2QIOSC), missä ω0 on keskitaajuus, IINJ ja IOSC ovat ILO:n in-
jektio- ja salpakomponenttien nieluvirrat. Yhtälön mukaisesti ILO:n lukitusaluetta rajoit-
taa sallittu virrankulutus sekä Q-arvo. Lisäksi PLL:n käyttäminen on välttämätön oskil-
laattorin itsevärähtelyn estämiseksi ja takaamaan, että oskillaattori pysyy injektiolukittuna.
ILO-tekniikalla voidaan saavuttaa yli 20 dB vaimennus taajuus- / vaihemoduloiduille (FM,
Frequency Modulated / PM, Phase Modulated) häiriöille. Lisäksi häiriön vaimennuksella on
vain pieni vaikutus halutun signaalin voimakkuuteen ja kaistan sisäiseen kohinaan. Laaja-
kaistaisissa järjestelmissä ILO-tekniikka soveltuu myös kaistan sisällä olevan häiriön vai-
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mentamiseen. Sen haasteena on kuitenkin kohinatason kasvu lähellä kapeakaistaisen häiriön
alkuperäistä sijaintia, joka voi aiheuttaa alikanavan sisältämän tiedon menetyksen [22].
3.4.4 Aktiivinen häiriöiden välttäminen
Laajakaistaisen järjestelmän vastaanottokaistalla olevien häiriösignaalien asettamaa lineaa-
risuusvaatimusta voidaan helpottaa, jos pystytään välttämään kaikki kaistalla esiintyvät häi-
riösignaalit. Tästä johtuen vastaanottimessa tarvitaan integroitava spektrianalysaattoria, jon-
ka tehtävänä on tunnistaa häiriösignaalien spektrijakauma koko vastaanottokaistalla. Varsi-
naisen signaalipolun vastaanotin voi siten hyödyntää tietoa suurien häiriösignaalien esiin-
tymisestä eri alikaistoilla ja välttää niiden vastaanottamisen sekä käytön varsinaisen sig-
naalipolun lähettimessä. Aktiivinen häiriöiden välttäminen soveltuu monikaistaiseen UWB-
järjestelmään, jossa taajuuskaista on jaettu pienempiin alikaistoihin [23], [11].
3.5 Epälineaarisuutta ja kohinaa kumoavat vahvistinraken-
teet
Laajakaistaisen erittäin lineaarisen RF-etupään toteuttamisessa LNA:n suunnittelu on haas-
tavaa, koska sen tulee samanaikaisesti saavuttaa laajakaistainen tulon sovitus, hyvä lineaari-
suus, alhainen kohina ja riittävän suuri vahvistus. Tehtävään soveltuvan LNA:n valintaa var-
ten tutkitaan seuraavaksi eri tekniikoita LNA:n kohinan ja epälineaarisuuden kumoamiseen.
Lisäksi kappaleen lopussa vertaillaan eri LNA-rakenteiden suorituskykykyä ja soveltuvuutta
laajakaistaiseen RF-etupäähän.
3.5.1 CMOS LNA:n linearisointi käyttäen optimaalista hilan esijänni-
tystä
Optimaalisessa hilan esijännitystekniikassa CMOS LNA:n lineaarisuutta parannetaan esijän-
nittämällä transistori VGS-jännitteellä, jolla transkonduktanssin kolmannen kertaluokan deri-
vaatan g3 arvo tulee nollaksi (kuva 3.7). Kyseisen arvon nollakohta on transistorin heikon ja
vahvan inversion siirtymäkohdassa. Koska g3-termi on nolla vain tietyllä VGS-jänniteellä voi-
daan lineaarisuuden (IIP3) parantuminen saavuttaa vain hyvin kapealla VGS-jännitealueella
(kuva 3.7). Lineaarisuuden parantamiseen tarvittava tarkka VGS-jännite voidaan generoida
lähteessä [24] esitetyllä esijännityspiirillä, joka säätää VGS-jännitteen arvoa automaattisesti
g3-termin nolla arvoa varten. Automaattista toimintaa varten sen tulee tuottaa DC-jännite tai
-virta, joka on suhteellinen g3-termiin ja asettaa se nollaksi käyttäen dc-takaisin kytkentää.
Optimaalisella hilan esijännityksellä voidaan saavuttaa huomattava lineaarisuuden (IIP3)
parannus matalilla taajuuksilla kuvassa 3.10 esitetylle LNA:lle. RF-taajuuksilla piirin läh-
dedegeneraatioinduktanssi L muodostaa takaisinkytkentäpolun nieluvirralle id, jonka seu-
rauksena toisen kertaluokan harmoniset komponentit g2v2gs sekoittuvat hilalähdejännitteen
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(a)
M2
M1
L
Rb1
VG1
VG2
CC
Rf Cf
IN
OUT
VDD
(b)
Kuva 3.7: a) NFET-transistorin piensignaali transkonduktanssikertoimien arvot ja teoreet-
tinen lineaarisuus VGS-jännitteen funktiona [24]. b) Yksinkertaistettu LNA:an piirikaavio.
Katkoviiva kuvaa IC-rajapintaa.
perustaajuisen komponentin vgs kanssa aiheuttaen kolmannen kertaluokan epälineaarisuut-
ta (kuva 3.10). Tästä johtuen IIP3-huippuarvo siirtyy pois optimi VGS-jännitepisteestä. RF-
taajuuksilla piirin lineaarisuutta voidaan parantaa M1 transistorin nielun näkemän kuorman
optimoinnilla, jota voidaan säätää kondensaattorilla Cc. Kuormaimpedanssin optimoinnilla
ei kuitenkaan kokonaan voida kumota reaktanssien muodostaman takaisinkytkennän lineaa-
risuutta heikentävää vaikutusta. Lisäksi tekniikka on herkkä prosessi- ja lämpötilavaihteluille
eikä siten sovellu lineaarisuuden parantamiseen RF-taajuuksilla [24].
3.5.2 Derivoiva superpositiotekniikka / monihilatransistori
+−+−
Zs
VOUT
VIN
VOFFVGS
Vahva inversioHeikko inversio
MA MB
Kuva 3.8: Derivoiva superpositiotekniikka.
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Derivoivassa superpositiotekniikassa (DS, Derivative Superposition) LNA:an lineaari-
suutta (IIP3) parannetaan kahdella rinnan kytketyllä FET-transistorilla, joista MA on esi-
jännitetty heikkoon ja MB vahvaan inversioon (kuva 3.8). Transistorien leveyksien ja esi-
jännitysjännitteiden valinnalla, heikossa inversiossa olevan transistorin MA positiivinen g3A
käyrä ja vahvassa inversiossa olevan transistorin MB negatiivisen g3B käyrän magnitudi ar-
vot voidaan säätää yhtä suuriksi ja niiden huiput kohdakkain (kuva 3.9). Tällöin transisto-
rien g3-komponenttien summa tulee nollaksi tietyllä VGS-jännitealueella ja kolmannen kerta-
luokan epälineaarisuutta aiheuttava termi epälineaarisen nieluvirran yhtälössä 3.11 kumou-
tuu [25], [26], [27]. Derivoivassa superpositiotekniikassa g3-komponentin linearisointiin tar-
vittava heikkoinversiotransistori voidaan korvata myös rinnan kytketyillä triodilla ja pinotul-
la FET:llä, jonka ansiosta lineaarisuuden parantumisella on vähäinen vaikutus vahvistukseen
heikentymiseen ja tehonkulutuksen kasvuun [28].
Kuva 3.9: Kolmannen kertaluokan potenssisarjan kertoimet [25].
RF-taajuuksilla tekniikka ei kuitenkaan sovellu lineaarisuuden (IIP3) parantamiseen, vaik-
ka kolmannen kertaluokan epälineaarisuutta aiheuttava termi g3 kumoutuu [25]. Tämä johtuu
lähdedegeneraatioinduktanssin L muodostamasta takaisinkytkentäpolusta, jolloin nieluvirta
id pääsee kulkemaan lähteeltä kapasitanssin Cgs kautta transistorin hilalle. Siten nieluvirran
toisen kertaluokan epälineaarisuuskomponentit g2v2gs (taajuuksilla 2ω1, 2ω2, ω1+ω2, ω2−ω1)
pääsevät sekoittumaan perustaajuisen komponentin g1vgs kanssa kytkeytyen kolmannen ker-
taluokan epälineaarisuudeksi IMD3 (taajuudelle 2ω1±ω2 ja 2ω2±ω1) (kuva 3.10). Lineaari-
suutta voidaan parantaa RF-taajuuksilla kumoamalla toisen asteen harmoniset komponentit
tulo- ja lähtösovituksen avulla [26], [25], [27]. Se edellyttää kuitenkin suuria induktanssiar-
voja ja siten ulkoisten induktanssien käyttämistä [26]. Derivoiva superpositiotekniikka hei-
kentää myös LNA:n kohinasuorituskykyä, koska lineaarisuuden parantamista varten lisätyn
heikkoinversiotransistorin (kuva 3.8) hilalle indusoitunut kohina i¯2ng summautuu LNA:n tu-
loon. Toinen ongelma on sen tulosolmuun lisäämä parasiittinen kapasitanssi, joka muuttaa
tulon sovitusta ja pienentää toimintataajuutta [25], [26].
Kaskodi LNA:lla voidaan saavuttaa hyvä lineaarisuus hyödyntämällä kaksinkertaista de-
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g1vgs g2vgs2 g3vgs3Cgsvgs
D
S
G
id(vgs)
Z1
L wb-wa
wa+wb
2wa,2wb
g1=g1A+g1B
g2=g2A+g2B
g3=g3A+g3B
Cgs=Cgs,A+Cgs,B
wa+wb
vx
Kuva 3.10: Yhdistettyjen MA ja MB transistorien (kuvan 3.8) epälineaarinen piensignaalisi-
jaiskytkentä.
rivoivaa superpositiotekniikkaa säädettävän kelan kanssa. DS-tekniikan lineaarisuuden pa-
rantamiseksi ulkoinen CG-vahvistin on yhdistetty säädettävän kelan kanssa kumoamaan kol-
mannen kertaluokan keskinäismodulaatiosärön lisäksi toisen kertaluokan keskinäismodu-
laatiosäröstä aiheutuvaa kolmannen kertaluokan epälineaarisuutta. Se mahdollistaa lähtö-
solmussa summautuvien kolmannen kertaluokan epälineaarisuuskomponenttien asettamisen
magnitudiltaan yhtäsuuriksi ja vastakkaisvaiheisiksi. LNA:n lineaarisuuden parantamises-
ta ei aiheudu merkittävää LNA:n kohinan tai vahvistuksen heikentymistä verrattuna DS-
tekniikalla linearisoituun LNA:han [29].
3.5.3 Muokattu derivoiva superpositiotekniikka
+−+−
Zs
M2M1
VOUT
VIN
VOFFVGS
L2
L1
Ulkoinen
transistori transistori
Paa-
(a)
M2
M1
VOUT
VIN
VGS L2 L1
+
−
+
−
Ulkoinen polku
id+iIM3-iIM3
Paapolku
VDD
(b)
Kuva 3.11: Muokattu derivoiva superpositiotekniikka, jossa heikkoinversiotransistori M1 on
poistettu päätransistorin M2 hilalta kohinan ja tulonsovituksen parantamista varten.
Muokattu derivoiva superpositiotekniikka on parannettu versio derivoivasta superpositio-
tekniikasta. Se kumoaa kolmannen kertaluokan särön lisäksi toisen kertaluokan särön ja pe-
rustaajuuden aiheuttamat IMD3-komponentit, jotka heikentävät lineaarisuutta RF-taajuuk-
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silla. Niiden kumoaminen tehdään kahden lähdedegeneraatioinduktanssin L1 ja L2 avulla,
joilla säädetään IM3-komponenttien suuruus samaksi ja vaihe vastakkaiseksi pää ja ulkoises-
sa haarassa (kuva 3.11(a)). Lineaarisuuden lisäksi LNA:n kohinasuorituskykyä ja tulosovi-
tusta voidaan parantaa poistamalla ulkoinen transistori päätransistorin hilalta (kuva 3.11(b)).
Se edellyttää päätransistorin nieluvirran sisältämien IM3-komponenttien kumoamiseen tar-
vittavan ulkoisen polun toteuttamista vaihtoehtoisella tavalla. Ulkoinen polku voidaan toteut-
taa kytkemällä päätransistorin M2 lähde ulkoisen polun heikossa inversioissa olevan transis-
torin M1 tuloon, jolloin päätransistorin nieluvirran epälineaarisuusinformaatio voidaan ko-
pioida ja muuttaa vastakkaisvaiheiseksi ulkoisen polun lähdössä. Kytkennän ansiosta heikko
inversiotransistorin korkea hilaindusoitunut virtakohina ei suoraan lisää tulon kohinaa vaan
se summautuu päätransistorin nielun kohinaan. Tuloon referoituna se jakautuu LNA:an vah-
vistuksella ja vaikuttaa vain vähän kokonaiskohinalukuun. Lisäksi ulkoinen polku ei vaiku-
ta tuloimpedanssiin, joka mahdollistaa tulon sovituksen ja hyvän lineaarisuuden toisistaan
riippumattoman säätämisen. Tekniikassa erittäin haastavaa on LNA:an esijännitys haluttuun
pisteeseen, jossa pää ja ulkoisen haaran IM3-komponentit kumoavat toisensa. Prosessivari-
aatioista huolimatta menetelmällä voidaan kuitenkin saavuttaa kohtuullisen suuria 20 - 25
dBm IIP3 arvoja [25], [26].
Muokatun derivoivan superpositiotekniikan ansiosta kaskodi LNA:lla voidaan saavuttaa
hyvä lineaarisuus ja asettaa tulon sovitus lineaarisuudesta riippumatta (kuva 3.11(b)). Li-
nearisointitekniikka ei myöskään lisää LNA:n tehonkulutusta tai heikennä sen vahvistusta ja
kohinaa. Suurinpana haasteena tekniikassa on LNA:n esijännitys optimaaliseen toimintapis-
teeseen, jossa pää- ja ulkoisen polun IM3-komponentit kumoavat toisensa.
3.5.4 Jälkilinearisointi / aktiivinen jälkisärö
+
−
+
−
VDD
VG,N VG,P
MA MC
VgsA
IdA
IsCIsB
MB
WB
WA WC
VsgB
VsgC
(a) (b)
Kuva 3.12: .a) Kaskodivahvistimen linearisuuden parantaminen taitetulla PMOS IMD upot-
timella. b) Kolmannen kertaluokan transkonduktanssien DC-siirtokäyrät [30].
Kaskodi CMOS LNA:n lineaarisuutta voidaan parantaa jälkilinearisointitekniikalla, jos-
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sa vahvistimeen on lisätty taitettu PMOS keskinäismodulaatiosärön upotin (kuva 3.12). Li-
neaarisuuden parantuminen perustuu taitetun PMOS IMD upottimen toimintaan, joka absor-
boi CS-transistorin nieluvirran IdA epälineaariset IMD3-komponentit. Siten virtapuskurina
toimivaan kaskodi CG-FET:iin menevä virta IsB sisältää vain fundamentaalikomponentin,
koska alhaista kohinaa varten suunniteltu CS-transistori on epälineaarisuuden pääasiallinen
lähde.
Kolmannen kertaluokan epälineaarisuuden kumoutuminen voidaan nähdä muodostamal-
la lähtövirran isB yhtälö (kuva 3.12). Se saadaan transistorien MA ja MC epälineaaristen
nieluvirtojen isA ja isC summana ja voidaan kirjoittaa muotoon
isB = isA + isC
≈ (g1A + c1g1C)vgsA + (g2A + c
2
1g2C)v
2
gsA + (g3A + c
3
1g3C)v
3
gsA, (3.1)
missä g3A ja g3C ovat NMOS- ja PMOS-transistorien MA jaMC DC-siirtokäyrän kolmannen
kertaluokan derivaatat ja vgsA on transistorin MA vgs-jännite [30]. Koska vahvassa inversios-
sa olevien NMOS- ja PMOS-transistorien g3A ja g3C arvot ovat negatiivisia ja kertoimen c
arvo on peruspiiriteorian mukaan negatiivinen, voidaan kolmannen kertaluokan termi yhtä-
lössä 3.1 asettaa nollaksi säätämällä transistorin MC hilan esijännitysjännitettä ja kokoa [30].
Kuvasta 3.12 nähdään, että CS-transistorin kolmannen kertaluokan epälineaarisen trans-
konduktanssin g3A kumoamiseen tarvittava PMOS-transistorin positiivinen g3C transkonduk-
tanssi voidaan saavuttaa laajalla VG,N alueella. Lineaarisuuden parantamista varten lisätty
PMOS-transistori heikentää LNA:n vahvistusta ja kohinalukua. Vahvistuksen heikentymi-
nen aiheutuu yhtälön 3.1 mukaan MC-transistorin g1C termistä, joka pienentää g1A arvoa.
Kohinaluvun heikentyminen puolestaan johtuu PMOS-transistorin lisäämästä kanavakohi-
+
−
VDD
MA MC
IdA
IsCIsB
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Kuva 3.13: Taitetulla PMOS IMD upottimella toteutettu LNA.
29
nasta. Vahvistuksen ja kohinan heikentyminen ei kuitenkaan ole voimakasta, koska PMOS-
transistorin esijännitysvirta ja transkonduktanssi ovat paljon pienempiä kuin CG-transisto-
rissa sen alhaisesta liikkuvuudesta johtuen.
RF-taajuuksilla kaskodi LNA:n (kuva 3.13) lineaarisuudessa tulee minimoida myös toi-
sen kertaluokan särön kytkeytyminen kolmannen kertaluokan säröksi lähdedegeneraatioin-
duktanssin muodostaman takaisinkytkentäpolun seurauksena (kuva 3.10). Takaisinkytken-
nän seurauksena CS-transistorin nieluvirran IMD3 vaikutus [25] lineaarisuuteen on
ǫ = g3 −
2g2
2
3
g1 +
1
j2ω0
LS + j2ω0Ct + ZS(2ω0)
Ct
LS
, (3.2)
missä Zs(2ω0) = Rs+j2ω0Lg ja Ct = Cadd+Cgs [30]. Cgs on MA transistorin sisäinen hila-
lähde kapasitanssi ja Cadd on kohinan optimointiin käytetty piirillä oleva kapasitanssi. Yhtä-
lössä 3.2 toinen termi vastaa toisen kertaluokan epälineaarisuuden kytkeytymistä kolmannen
kertaluokan epälineaarisuudeksi. Tulon sovitustilanteessa induktanssien Ls ja Lg arvot ovat
LS =
Ct
g1
Rs
Lg =
1
Cgsω20
− Ls (3.3)
[30]. Siten yhtälö 3.2 yksinkertaistuu muotoon
ǫ = g3 −
2g2
2
g1
3(1 + j1.5Qs)
, (3.4)
missä Qs = 1/(2ω0CtRs) [30]. Koska korkea Q-sovituspiiri vähentää toisen kertaluokan
epälineaarisuuden kytkeytymistä kolmannen kertaluokan epälineaarisuudeksi, voidaan tai-
tetulla PMOS IMD upotinrakenteella parantaa lineaarisuutta myös RF-taajuuksilla. Lineaa-
risuuden suurta parantumista rajoittaa kuitenkin tekniikan herkkyys lämpötilamuutoksille,
esijännitysjänniteelle ja degeneraatioinduktanssille [30].
LNA:n lineaarisuutta voidaan parantaa myös aktiivisen jälkisärön (APD, Active Post-
Distortion) linearisointitekniikalla, jossa ulkoinen polku on toteutettu kahdella peräkkäin
kytketyllä NMOS-transistorilla. PMOS IMD upotinta käyttävää jälkilinearisointitekniikkaa
vastaavasti APD-tekniikalla voidaan kumota kolmannen kertaluokan särö LNA:n lähtövir-
rassa. APD-tekniikalla on vain pieni vaikutus LNA:n kohinalukuun ja vahvistukseen, mutta
saavutettava lineaarisuuden parantuminen on herkkä prosessi- ja lämpötilavaihteluille sekä
esijännityksen tarkkuudelle [31].
3.5.5 Ulkoinen LNA
Hyvän lineaarisuuden omaava LNA voidaan toteuttaa lisäämäällä sen rinnalle ulkoinen LNA
(kuva 3.14). Sitä käytetään kumoaan kolmannen kertaluokan säröä, joka on yleensä merkit-
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Kuva 3.14: Kahdella induktiivisesti degeneroidulla CS-LNA:lla toteutettu korkeasti lineaa-
rinen LNA.
tävin harmoninen komponentti piirissä. Epälineaarista LNA:ta voidaan mallintaa ajasta riip-
pumattomana järjestelmänä kolmannen kertaluokan harmonisen komponentin α2 · x2 kanssa
yhtälöllä
y(x) = A · x · (1 + α2 · x
2) (3.5)
[32]. Kun kyseinen signaali ohjataan identtisen järjestelmän kautta β-kertaisella signaali-
vahvistuksella saadaan identtisen järjestelmän lähtösignaali yaux. Vähentämällä se lopuksi
1/β3-kertaisena pääjärjestelmän lähtösignaalista saadaan koko LNA:an lähtösignaali y(x)
ymain(x) = A · x · (1 + α2 · x
2)
yaux(βx) = A · β · x · (1 + α2 · x
2)
y(x) = ymain(x)− (1/β
3) · yaux(βx)
= A · [1− (1/β2)] · x (3.6)
[32]. Yhtälöstä 3.6 nähdään, että ideaalisessa tapauksessa kolmannen kertaluokan termi
(α2 · x2) kumoutuu kokonaan. Käytännössä epälineaarisuuden kumoutumista rajoittaa kui-
tenkin komponenttien epäsovitus, korkeamman kertaluokan harmoniset komponentit (≥ 5)
ja kuorman epälineaarisuus. Ulkoisen piirin lisäämä tehonkulutus riippuu lähdössä olevasta
vähennyskertoimesta 1/β2. Tehon hyötysuhde η on pääpiirin teho jaettuna kokonaisteholla,
joka saadaan yhtälöllä
η =
1
1 + 1/β3
(3.7)
ja LNA vahvistuksen vaimentuminen Γ on
Γ = 1− (1/β2) (3.8)
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[32]. Ulkoisesta piiristä johtuviin vahvistuksen vaimentumiseen (kaava 3.8) ja tehonkulu-
tuksen kasvamiseen nähden menetelmällä voidaan parantaa lineaarisuutta huomattavasti. Pa-
remman tulon sovituksen saavuttamiseksi, ulkoisen LNA:n käyttäminen kuitenkin kaksin-
kertaistaa tehonkuluksen.
Alhaisen kohinaluvun saavuttamiseksi menetelmässä hyödynnetään ylivoimaisen kohi-
nasuorituskyvyn omaavia induktiivisesti degeneroituja yhteislähde LNA:ita. Kohinalukua
voidaan edelleen minimoida käyttämällä tulotransistorien optimaalista kokoa sekä sopivaa
nieluvirtaa. Ulkoisella LNA:lla on vain pieni vaikutus kohinalukuun, koska se lisää piirin
kohinajakaumaa 1/β3 suuruisella tekijällä [32].
3.5.6 Yhteishila-yhteislähde LNA
VOUTP VOUTM
+
−
RS
In
VX
IBIAS
RCSRCG
MCS
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AV,CG=
RCG
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RCS
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Kuva 3.15: CG-transistorin aiheuttaman kohinan kumoaminen CG-CS LNA:ssa. RF-
signaalin kulkureitti on esitetty katkoviivalla.
Yhteishila-yhteislähde (CG-CS, Common-Gate-Common-Source) rakenteella voidaan to-
teuttaa balansoitu CG-transistorin kohinaa ja epälineaarisuutta kumoava vahvistin (ku-
va 3.15). Yksipäisen tulosignaalin tapauksessa CG-CS vahvistin mahdollistaa myös symmet-
rointimuuntajan toiminnallisuuden. Balansoitua toimintaa varten CG- ja CS-asteiden vahvis-
tusten tulee olla yhtä suuret, mutta vastakkaisvaiheiset AV,CG = −AV,CS . CG-CS vahvis-
timessa tuloimpedanssi asetetaan CG-transistorin transkonduktanssilla gm,CG ja CS-astetta
käytetään CG-transistorista aiheutuvan kohinan ja epälineaarisuuden kumoamiseen. Kohi-
nan kumoamisen perusperiaate on esitetty kuvassa 3.15, missä CG-transistorista aiheutuvaa
kohinaa mallinnetaan kohinavirtalähteellä In. Kun kohinavirta kulkee vastusten Rs ja Rcg
kautta, aiheuttaa se vastakkaisvaiheiset kohinajännitteet tulosolmussa Vx ja CG-asteen lähtö-
solmussa VOUTP . CS-asteen negatiivisesta vahvistuksesta johtuen tulosolmun Vx kohinajän-
nite vahvistuu CS-asteen lähtöön VOUTM yhtä suurena ja samanvaiheisena kuin CG-asteessa.
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CG-transistorin kohinasta tulee siten yhteismuotoinen signaali, joka voidaan kumota diffe-
rentiaalisessa lähdössä [33], [34].
CG-CS LNA:n kohinalukua voidaan tarkastella johtamalla kohinakertoimen F yhtälö
kuvan 3.15 kytkennälle. Kun transistorien kuormaimpedanssit oletaan äärettömiksi ja CG-
transistorin esijännitevirtalähde Ibias ideaaliseksi sekä huomioidaan ainoastaan vastusten ja
transistorien lämpökohina saadaan kohinakertoimen yhtälöksi
F = 1 +
γ · gm,CG · (RCG −RS · gm,CS ·RCS)
2
RS · A2V
+
gm,CS ·R
2
CS · (1 + gm,CG ·RS)
2
RS · A2V
+
(RCG +RCS) · (1 + gm,CG ·RS)
2
RS · A2V
, (3.9)
missä γ = 2/3 lyhyen kanavanpituuden transistoreille [33]. Yhtälössä 3.9 toinen osa on
CG-transistorin, kolmas osa on CS-transistorin ja viimeinen osa on kuormavastusten kohi-
najakauma, sekä jännitevahvistus AV on
AV = gm,CG ·RCG + gm,CS ·RCS. (3.10)
Koska CG-CS vahvistin kumoaa CG-transistorista aiheutuvan kohinan, voidaan kohinasuo-
rituskykyä edelleen parantaa CS-asteen skaalauksella. Sen avulla voidaan minimoida jäljellä
oleva kohina, joka aiheutuu CS-asteesta (yhtälö 3.9). Perinteisen aktiivisymmetrimuunnin
toiminnon toteuttamisen lisäksi, CG- ja CS-asteiden jännitevahvistukset voidaan toteuttaa
kahdella eri tapaa [33]. Ensimmäinen vaihtoehto on suunnitella CS-transistori n kertaa suu-
remmaksi kuin CG-transistori ja pitää kuormavastusten arvot yhtä suurina. Tämä pienentää
kohinalukua, mutta aiheuttaa vahvistukseen epäbalanssia erityisesti, kun käytetään suurem-
pia n kertoimen arvoja. Paras kohinasuorituskyky ja samalla balansoitu lähtösignaali saa-
daan skaalaamalla transkonduktanssi gm,CS n kertaa suuremmaksi kuin transkonduktanssi
gm,CG ja kuormavastus RCS arvo on n kertaa pienemmäksi kuin kuormavastus RCG yhtälön
RCS = RCG/n mukaisesti.
Kuvassa 3.16 on esitetty perusperiaate CG-transistorista aiheutuvan epälineaarisuuden
kumoamiseen. CG-transistorin epälineaarisen jännite-virtamuunnoksen seurauksena lähde-
signaali vs aiheuttaa epälineaarisen nieluvirran ids. Se voidaan esittää Taylorin sarjana kol-
men ensimmäisen harmonisen komponentin kanssa yhtälöllä
ids = gm1vgs + gm2v
2
gs + gm3v
3
gs + ... = gm1vgs + iNL = gm1vx + iNL, (3.11)
missä transkonduktanssin gm1 toisen ja kolmannen kertaluokan derivaatat ovat gm2 ja gm3,
vgs on transistorin hila-lähdejännite ja iNL sisältää kaikki epälineaariset virrat. Kun epäline-
aarinen nieluvirta kulkee vastuksen Rs kautta aiheuttaa se tuloon epälineaarisen jännitteen
vin. Sen muodostama epälineaarinen tulojännite vx voidaan kirjoittaa tulon sovituskertoimen
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Kuva 3.16: CG-transistorin aiheuttaman epälineaarisuuden kumoaminen CGCS LNA:ssa.
Epälineaarisen nieluvirran ids kulkureitti on esitetty katkoviivalla
α1 = Rin,CG/(Rin,CG +Rs) kanssa muotoon
vx = iinRCG = α1vs + α2v
2
s + α3v
3
s + ... = α1vs + vNL (3.12)
[33]. Koska CG- ja CS-asteilla on yhtä suuret vahvistukset 180-asteen vaihe-erolla (Av,cs
= −Av,cg), saadaan epälineaaristen lähtöjännitteiden Voutp ja Voutm arvoiksi
Voutp = iinRCG = [(vs − vin)/Rs]RCG
= ((1− α1)vs − vNL)
RCG
Rs
Voutm = vxAV,CS = −vx
Rcg
Rs
= −(α1vs + vNL)
RCG
Rs
, (3.13)
missä vx on epälineaarinen tulojännite, AV,CS on CS-asteen jännitevahvistus, Rs on lähde-
resistanssi, Rcg on CG-asteen kuormavastus ja vNL sisältää epälineaariset jännitekomponen-
tit [33]. Yhtälöstä 3.13 nähdään, että CG-transistorista aiheutuva epälineaarisuus aiheuttaa
amplitudiltaan yhtä suuret ja samanvaiheiset epälineaariset lähtöjännitteet. CG-CS-rakenteen
differentiaalisten lähtösignaalien summauksella voidaan siten kumota samanaikaisesti CG-
transistorin aiheuttama kohina ja epälineaarisuus.
CG-CS LNA:n lineaarisuutta voidaan parantaa edelleen vähentämällä jäljellä olevaa epä-
lineaarisuutta, joka aiheutuu CS-asteesta. Se voidaan tehdä CS-asteen optimaalisella esijän-
nityksellä. Jos kuormavastukset oletetaan ideaalisiksi, vahvistimen kokonaissärö aiheutuu
CS-transistorista. Lyhyen kanavanpituuden omaavissa komponenteissa epälineaarisuus ai-
heutuu epälineaarisesta transkonduktanssista gm, lähtökonduktanssista gds sekä transkonduk-
tanssin gm ja nielu-lähde esijännitysjännitteen VDS välisestä riippuvuudesta. Tämä voidaan
osoittaa johtamalla nieluvirran ids yhtälö kaksiulotteisena Taylor-sarjana vgs ja vds jännittei-
den funktiona
ids(vgs,vds) = gm1vgs + gds1vgs + gm2v
2
gs + gds2v
2
ds + x11v
3
gs
+ x12vgsv
2
ds + x21v
2
gsvds + ..., (3.14)
missä ristitermi x11 kuvaa transkonduktanssin gm1 ja nieluhila jännitteen välistä riippuvuut-
ta [33]. Termit x12, x21 jne. ovat x11 termin korkeamman luokan derivaattoja. Taylorin ker-
toimet voidaan johtaa IDS , VGS ja VDS suursignaalien välisistä suhteista:
gmk =
1
k!
∂kIDSvgs
∂VGS
; gdsk =
1
k!
∂kIDS
∂V kDS
;xpq =
1
p!q!
∂p+qIDS
∂V pGS∂V
q
DS
(3.15)
[33]. Resistiivisesti kuormitetun CS-transistorin lineaarisuuden laskemista varten määrite-
tään CS-asteen lähtöjännite vds. Koska epälineaarinen nieluvirta 3.11 kulkee kuormavastuk-
sen RCS läpi, saadaan lähtöjännitteeksi
vds = c1vgs + c2v
2
gs + c3v
3
gs + ..., (3.16)
missä Taylorin kertoimet ovat
c1 = −gm1 · (RCS//(1/gds))
c2 = −(gm2 + gds2c
2
1 + x11c1) ·RCS//(1/gds1))
c3 = −(gm3 + gds3c
3
1 + 2gds2c1c2 + x11c2 + x12c
2
1 + x21c1) · (RCS//(1/gds1)) (3.17)
[33]. Vahvistuksen maksimikohdassa toisen kertaluokan termi c2 = 0, koska se on suhteel-
linen c1 termin derivaattaan. Sen ansiosta CS-asteen optimaalisella esijännityksellä voidaan
saavuttaa hyvä toisen kertaluokan lineaarisuus [33]. Optimaalinen esijännitys on kuitenkin
herkkä lämpötila ja prossessi muutoksille. Resistiivisesti kuormitetun CS-asteen toisen ja
kolmannen kertaluokan lineaarisuus (IIP2, IIP3) voidaan laskea yhtälöillä
IIP2dBm = 20 · log10(|
c1
c2
|) + 10dB
IIP3dBm = 20 · log10(
√
|
4
3
c1
c3
|) + 10dB (3.18)
[33]. CG-CS-vahvistimessa CG-transistorin kohinan ja epälineaarisuuden samanaikainen
kumoaminen voidaan tehdä myös virtajänniteyhdistimellä. Se muuttaa CG- ja CS-asteiden
lähtösignaalien virrat jännitteiksi, tasoittaa jänniteiden amplitudit ja summaa ne lopuksi yh-
teen. Tekniikassa hyödynnetään CS-asteen lisäksi passiivisia komponentteja, joten se ei hei-
kennä LNA:n kohinalukua, kasvata tehonkulutusta tai lineaarisuutta. Virtajänniteyhdistin so-
veltuu hyvin matala käyttöjännitteisiin sovelluksiin, mutta se edellyttää kelojen käyttämis-
tä [34].
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3.5.7 Toisen kertaluokan keskinäismodulaation injektio
RFE
w1 w2 2w1-w2 2w2-w1
2w1-w2 2w2-w1
w2-w1
w1 w2
generointi
IM2-
Kuva 3.17: IM2-injektio menetelmän lohkokaavio.
Toisen kertaluokan keskinäismodulaation injektiotekniikassa matalataajuinen toisen ker-
taluokan keskinäismodulaatiokomponentti (IM2) generoidaan suoraan perustaajuisista tulo-
signaaleista ja sekoitetaan takaisin signaalipolulle (kuva 3.17). Koska sekoituksessa muodos-
tuvien IM3-komponenttien amplitudit ovat yhtäsuuret ja vastakkaisvaiheiset signaalipolun
sisäisiin IM3-komponentteihin nähden, kumoutuu IM3-komponentit lähtösignaalissa. Kos-
ka kumoamispolku on yhdistetty varsinaiseen signaalipolkuun, ei linearisuuden parannus-
tekniikka heikennä kohinalukua, vahvistusta tai tehonkulutusta.
inp inn
Vs
IDC
M1 M2
ip in
2xcos(w1-w2)t
-vg+vg
(a)
R1 C1
M3
M2M1
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iout,2nd|w1-w2
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Kuva 3.18: a) Differentiaaliparin lineaarisuuden parantaminen IM2-injektioteknikalla. b)
IM2-virran generointipiiri.
Differentiaaliparin linearisointiin käytetty perustoteutus on esitetty kuvassa 3.18(a), mis-
sä matalataajuinen IM2-virta injektoidaan yhteislähdesolmuun vs. Lähtövirran sisäisen IM3-
komponentin kumoamiseen tarvittava IM2-virran arvo voidaan määrittää differentiaaliparin
kolmannen kertaluokan epälineaarisen lähtövirran ip|3rd yhtälöstä. Kun differentiaalipariin
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tuloon syötetään kaksi amplitudiltaan yhtä suurta tulosignaalia taajuuksilla ω1 ja ω2 ja ole-
tetaan niiden vaiheet ajanhetkellä t = 0 samaksi, voidaan lähtövirran yhtälö (kuva 3.18(a))
kirjoittaa muotoon
ip + in = 2x · cos[(ω1 − ω2)t], (3.19)
missä 2x ·cos(ω1−ω2)t on esijännitysvirtalähteeseen injektoitu IM2-virta [35]. Yhdistämäl-
lä yhtälö 3.19 epälineaarisen nieluvirran yhtälön 3.11 kanssa, saadaan yhteislähdesolmun
piensignaalijännitteen vs arvoksi taajuudella ω1 − ω2
vs|ω1−ω2 =
g2A
2
g1
cos(ω1 − ω2)t−
x
g1
cos[(ω1 − ω2)t+ ϕ] (3.20)
[35]. Kun toisenkertaluokan epälineaarinen jännite vs|ω1−ω2 3.20 yhdistetään epälineaarisen
nieluvirran yhtälöön 3.11 saadaan kolmannenkertaluokan epälineaarinen lähtövirta
id|3rd = −2g2A(cos(ω1t+ θ) + cos(ω2t+ θ))
·[[
g2A
2
g1
cos(ω1 − ω2)t−
x
g1
cos[(ω1 − ω2)t+ ϕ]]
+g3A
3(cos(ω1t+ θ) + cos(ω2t+ θ))
3
−2g2A(cos(ω1t+ θ) + cos(ω2t+ θ))
g2A
2
g1
x[cos((ω1 + ω2)t+
1
2
cos(2ω1t+ 2θ) +
1
2
cos(2ω2t+ 2θ)] (3.21)
[35]. Täydellistä IM3-komponentin kumoamista varten saadaan injektoidun matalataajuisen
IM2-virran amplitudille ja vaiheelle ehto
x = (−
3g1g3
4g2
+
3
2
g2)A
2, (3.22)
kun ϕ = 0. IM2-virran vaihe-ehto edellyttää, että injektoidun signaalin tulee olla samas-
sa vaiheessa kahden ajanhetkellä t=0 määritetyn samanvaiheisen tulosignaalin verhokäy-
rän kanssa [35]. Vaiheen ei kuitenkaan tarvitse vastata RF-signaalin vaihetta, vaan vastaa-
vuus matalataajuisen RF-signaalin verhokäyrään riittää. Se lisää tekniikan luotettavuutta RF-
alueella tehtävään vaihesiirtoon verrattuna. IM3 vaimeneminen on myös suhteellinen |sinϕ|,
jos vaihe ϕ 6= 0.
IM3-komponentin kumoamiseen tarvittava IM2 voidaan generoida joko matalalla taajuu-
della ω2−ω1 tai jollain korkeista taajuuksista ω1+ω2, 2ω1, 2ω2. Lineaarisuuden parantami-
seen matalin taajuus ω2 − ω1 soveltuu parhaiten, koska korkea IM2-taajuus ω1 + ω2 tuottaa
IM3-komponentit vain taajuuksille 2ω1 + ω2, 2ω2 + ω1. Lisäksi korkeiden IM2-taajuuksien
2ω1 ja 2ω2 vaihesiirtymää on vaikea kontrolloida tarkasti, mikä rajoittaa IM3:n vaimenemis-
ta.
Kuvassa 3.18(b) esitetyllä neliöintipiirillä voidaan generoida tarvittava IM2-signaali. Se
koostuu transistoreista M1, M2 ja vastuksesta R1. Transistori M3 toimii päädifferentiaalipa-
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rin virtalähteenä ja muuntaa neliöintipiirin IM2-lähtöjännitteen virraksi. Neliöintipiirin teh-
tävänä on tuottaa matalataajuinen IM2-taajuus, joka on samassa vaiheessa RF-tulosignaalien
verhokäyrän kanssa ja suhteellinen tuloamplitudin neliöön A2. Tarvittavan IM2-virran arvo
saadaan syöttämällä neliöintipiiriin kaksitaajuinen tulosignaali ja muodostamalla nieluvirran
yhtälöt Taylorin sarjana 3.11. Koska fundamentaalitaajuudet kumoutuvat differentiaaliraken-
teen lähdössä, saadaan yhteismuotoisen IM2-lähtöjännitteen yhtälöksi
vout,2nd = [Acos(ω1t+ θ) + Acos(ω2t+ θ)]
2 · (−2g2,M1)[R1//(sC1)
−1], (3.23)
missä gi,Mj on Mj:n transkonduktanssin i:s tekijä ja C1 on neliöintipiirin ajama parasiittinen
kokonaiskapasitanssi [35]. Matalalilla IM2-taajuuksilla parasiittinen kapasitanssi C1 voidaan
jättää huomioimatta, joten IM2-jännitteeksi saadaan
vout,2nd|ω1−ω2 = A
2(−2g1,M3)R1cos(ω1 − ω2)t (3.24)
[35]. M3-transistori muuttaa neliöintipiirin lähtöjännitteen 3.24 injektoiduksi IM2-virraksi
iout,2nd|ω1−ω2 = A
2g1,M3(−2g2,M1)R1cos(ω1 − ω2)t (3.25)
[35]. Neliöintipiiri aiheuttaa virhettä IM3-komponentin kumoutumiseen ainoastaan sen vas-
tuksen R1 ja kondensaattorin C1 vaihesiirtymästä johtuen, kun taajuusväli ω2−ω1 tulee riit-
tävän suureksi. Sen lähtöön muodostuvien taajuuksien 2ω1, 2ω2 ja (ω1 + ω2) vaihesiirtymä
on parasiittisen kapasitanssin ansiosta paljon suurempi kuin taajuudella ω1 − ω2. Korkeaa
IM2-taajuutta käytettäessä ne rajoittaisivat myös saavutettavaa IM3 kumoutumista.
IM2-injektiotekniikka soveltuu monien RF-piirien lineaarisuuden parannukseen, koska
IM3:n kumoamiseen tarvittava injektoitusignaali riippuu vain taajuusvälistä ω2 − ω1. Line-
aarisuuden tehokas parantuminen voidaan saavuttaa laajalla tulotehoalueella, koska injek-
toitusignaali jäljittää automaattisesti tulosignaalia ja tuottaa linearisointiin tarvittavat sig-
naalit. IM2-injektiolla ei ole merkittävää vaikutusta vahvistukseen, koska IM2-injektiossa
fundamentaalitaajuuksille muodostuvien taajuuskomponenttien amplitudit ovat hyvin pieniä
ja saman vaiheisia tulosignaalien kanssa. Neliöintipiiristä aiheutuva kohina kumoutuu diffe-
rentiaaliparin yhteismuotoisen vaimennussuhteen (CMRR, Common-Mode Rejection Ratio)
vaikutuksesta, joten pääpiirin kohinaluku ei heikenny. Se toimii myös matalalla taajuudella,
joka mahdollistaa oikea vaiheisen IM2-komponentin toteutuksen pienellä tehonkulutuksella.
Prosessi- ja lämpötilavaihteluiden seurauksena IM2-generointipiirin lähtövirran magnitudi
saattaa muuttua ja rajoittaa saavutettavaa lineaarisuutta. Lisäksi kahden taajuuden väli vai-
kuttaa IM3-komponentin vaimennustehokkuuteen, joka tulee huomioida suunnittelussa. Jos
injektoitu IM2-virta vuotaa differentiaaliparin lähtöön, heikentää se toisenkertaluokan line-
aarisuutta [35].
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3.5.8 Kapasitiivisesti ristiinkytketty yhteishila LNA
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Kuva 3.19: a) gm-vahvistettu CG-LNA. b) Kapasitiivisesti ristiinkytketty differentiaalinen
CG-LNA.
Kapasitiivisella ristiinkytkentätekniikalla voidaan parantaa CG-LNA:n kohinasuoritus-
kykyä ja saavuttaa tulon sovitus pienemmällä tehonkulutuksella [6]. Sen toiminta perustuu
CG-transistorin efektiivisen transkonduktanssin vahvistukseen, joka voidaan toteuttaa lisää-
mällä hila- ja lähdeterminaalien väliin invertoiva vahvistus A (kuva 3.19(a)). Olettaen, että
vahvistus itsessään ei lisää piiriin merkittävästi kohinaa, CG-LNA:an kohinakerroin voidaan
johtaa kuvan 3.19(a) mukaisesti. Kytkennässä kohinaa mallinnetaan lähderesistanssin kohi-
navirtalähteellä ins ja MOSFET:in nieluvirtakohinalähteellä ind. Hilakohina voidaan jättää
tarkastelusta pois, koska se on yleensä merkityksetön CG-LNA piireissä [36]. Koska inver-
toiva vahvistus A on lisätty hila- ja lähdeterminaalien väliin, vahvistuu transkonduktanssi gm
arvolla (1 + A) ja gm-vahvistetun CG-LNA:an (kuva 3.19(a)) kohinakertoimeksi saadaan
F = 1 +
4kTγgd0∆f
4kTR−1S ∆f
(
1
(1 + A)gmRS
)2 = 1 +
γgd0
(1 + A)g2mRS
= 1 +
γ
α(1 + A)
|(1+A)gmRS=1, (3.26)
missä γ ja α ovat esijännityksestä riippuvat parametrit [37], [36]. Invertoivan vahvistuksen
ansiosta viimeinen termi kohinakertoimen kaavassa 3.26 pienenee tekijällä (1 + A). Lisäk-
si gm-vahvistetun CG-LNA:an tehonkulutus pienenee perinteiseen CG-LNA:han verrattuna
tekijällä (1+A), koska resistiivisen tulon sovituksen tapauksessa
gm =
1
(1 + A)RS
(3.27)
[37]. Kapasitiivisesti ristiinkytketyssä CG-LNA:ssa invertoiva vahvistus A on toteutettu kah-
della kapasitanssilla (kuva 3.19(b)). Menetelmä vaatii differentiaalisen rakenteen, mutta pas-
siivisten komponenttien ansiosta invertoivan vahvistuksen toteuttaminen ei lisää LNA:n ko-
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hinaa [6]. Invertoivan vahvistuksen A likimääräinen arvo saadaan kapasitanssien Cgs ja Cc
jännitejaon suhteena, kun transistorien kaikki muut parasiittiset kapasitanssit jätetään huo-
mioimatta
A =
Cc
Cc + Cgs
=
1
1 + Cgs
Cc
(3.28)
[37]. Sen mukaan efektiivisen transkonduktanssiksi Gm,eff arvoksi tulee
Gm,eff = (
Cgs + 2Cc
Cgs + Cc
)gm (3.29)
ja kapasitiivisesti ristiinkytketyn CG-LNA:an kohinakertoimeksi FCGLNA,CCC saadaan liki-
main
FCGLNA,CCC = 1 +
γ
α
Cgs + Cc
Cgs + 2Cc
(3.30)
[37]. Jos kapasitanssi Cc >> Cgs, on invertoiva vahvistus A ≈ 1 ja
Gm,eff ≈ 2gm (3.31)
FCGLNA,CCC = 1 +
γ
α
. (3.32)
[37]. Kapasitiivisella ristiinkytkennällä voidaan parantaa CG-LNA:n kohinasuorituskykyä
ja säilyttää samalla sen edut CS-LNA:han verrattuna. Se mahdollistaa myös LNA:n tulon so-
vitukseen tarvittavan virrankulutuksen merkittävän vähentämisen. Kapasitiivinen ristiinkyt-
kentä rajoittaa kuitenkin invertoivan vahvistuksen A arvoa, joka on aina pienempi kuin yksi,
Cgs ja Cc kapasitanssien välisen jaon seurauksena. Kapasitiivinen ristiinkytkennän käyttä-
minen edellyttää myös differentiaalista rakennetta, joka tarvitsee kaksinkertaisen esijänni-
tysvirran ja pinta-alan epäsymmetriseen toteutukseen verrattuna [37], [6], [36].
Differentiaalisessa kaskodi CS-LNA:ssa kohinaa ja lineaarisuutta voidaan parantaa käyt-
tämällä kapasitiivista ristiinkytkemistekniikkaa yhdessä kaskoditransistorin hilalle lisätyn
kelan kanssa. Tekniikassa kaskoditransistoreissa käytetty kapasitiivinen ristiinkytkentä suu-
rentaa kaskodiasteen efektiivistä transkonduktanssia. Siten CS-asteen näkemä kuormaimpe-
danssi pienenee, joka johtaa CS-asteen parempaan lineaarisuuteen. Lisätyn kelan tehtävänä
on resonoida CS-asteen lähdössä olevan efektiivisen kapasitanssin kanssa, jolloin kaskodias-
teen epälineaarisuus ja kohinajakauma ideaalisessa tapauksessa häviää [38].
3.5.9 Muita tekniikoita
Ohjelmistoradioa varten voidaan toteuttaa erittäin laajakaistainen LNA, kun hyödynnetään
kohinan ja lineaarisuuden kumoamistekniikoiden etuja [39]. Esimerkiksi UWB-kaistalle to-
teutetussa LNA:ssa kapasitiivisesti ristiinkytketty CG-tuloaste [40] on yhdistetty kohinan ku-
moamistekniikan kanssa laajakaistaisen tuloimpedanssin sovituksen, alhaisen kohinaluvun
ja tehonkulutuksen saavuttamiseksi [39]. Taajuuskaistaa on edelleen laajennettu käyttämällä
lähtökuormana induktiivista sarjapiikitystä ja T-keloja, jotka samalla vähentävät kuormavas-
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tusten kohinajakaumaa. LNA:n lineaarisuuden (IIP3) parantamiseen käytetään IM2-injektio-
tekniikkaa [39].
Kohinan kumoamistekniikalla voidaan pienentää tuloimpedanssin sovitukseen tarvitta-
van transkonduktanssin gm1 arvoa ja siten parantaa LNA:n kohinalukua, aktiivisten kompo-
nenttien kohinan kumoutumisen lisäksi. T-kelojen ja induktiivisen sarjapiikityksen ansios-
ta LNA:n lähdön taajuuskaista laajenee yli kolminkertaiseksi. Samalla niiden käyttäminen
vähentää kuormavastusten kohinajakaumaa lähdössä. LNA:n toisessa asteessa lineaarisuut-
ta parannetaan IM2-injektiotekniikalla, joka kumoaa epälineaarisista transkonduktansseista
aiheutuvaa epälineaarisuutta (IM3). Sen kumoamiseen tarvittava vastakkaisvaiheinen IM3-
komponentti muodostetaan neliöintipiirillä generoidun IM2-komponentin avulla, joka se-
koittuu perustaajuuden kanssa IM3-taajuudeksi. Differentiaalisten epäsovitusten seuraukse-
na IM2-signaali saattaa vuotaa differentiaaliseen lähtöön ja heikentää LNA:n IIP2 arvoa.
Täysin differentiaalisessa piirissä sen arvon vähäinen heikentyminen voidaan sallia IIP3:n
parannuksen kustannuksella. LNA:ssa yhteismuotoista takaisinkytkentää käytetään ohjaa-
maan kuormavastusten virtaa ja helpottamaan matalajännitteistä toimintaa sekä lähdön opti-
mi DC-jänniteen asettamista maksimaalisen lineaarisuuden saavuttamiseksi. LNA:n ensim-
mäisessä asteessa säädettävällä vahvistuksella voidaan vähentää kohinaa matalilla taajuuk-
silla. Toisessa asteessa se mahdollistaa mukautumisen suuria tulosignaaleita varten, jolloin
saavutetaan parempi dynaaminen alue [39].
Laajakaistaisen yhteishila ja yhteislähde kaskadi LNA:n kohina ja särö voidaan kumo-
ta samanaikaisesti yhdistämällä kohinankumoamistekniikka monihilatranistoriin perustuvan
lineaarisuuden parantamistekniikan kanssa. LNA:n rakenteessa tuloasteen kohina kumotaan
vahvistamalla sen aiheuttamat kohinajännitteet lähtösolmuun yhtäsuurina ja vastakkaisvai-
heisina CS-asteen myötäkytkennän kautta. Tuloasteen kohinan kumoamiseen käytettyjen
komponenttien kohina voidaan edelleen minimoida systeemin kohina-analyysillä ja syste-
maattisella suunnittelulla [41].
Hyvän lineaarisuuden saavuttamiseksi LNA:n kaskadirakenteessa täytyy kolmannnen
kertaluokan särön kumoamisen lisäksi estää toisen kertaluokan särön kytkeytyminen kol-
mannen kertaluokan epälineaarisuudeksi. Tuloasteen aiheuttama kolmannen kertaluokan epä-
lineaarisuus kumoutuu rakenteessa samalla tavalla kuin sen aiheuttama kohina ja CS-transis-
toreista aiheutuva kolmannen kertaluokan särö voidaan kumota niiden sopivalla esijännityk-
sellä. LNA:n kaskodirakenteen seurauksena CG- ja CS-asteiden välinen vuorovaikutus mah-
dollistaa toisen kertaluokan särön sekoittumisen kolmannen kertaluokan säröksi. Sen estä-
miseksi LNA:n tuloaste on toteutettu PMOS-NMOS invertterityyppisellä rakenteella ja kyt-
kentäkondensaattorilla, joka estää tuloasteesta aiheutuvan toisen kertaluokan särön muodos-
tumisen. Samalla PMOS-NMOS-rakenne soveltuu tuloasteen kolmannen kertaluokan särön
kumoamiseen monihilatransistoriin perustuvan tekniikan tavoin. Toisen kertaluokan särö voi
sekoittua kolmannen kertaluokan säröksi myös CS-asteen Cgd kapasitanssien kautta, mutta
sen vaikutus saavutettavaan lineaarisuuteen on pieni. Yhdistetty kohinan ja särön kumoa-
mistekniikka mahdollistaa alhaisen kohinaluvun laajalla taajuuskaistalla, mutta transistorien
sisäisen epälineaarisuuden kumoaminen toimii hyvin vain, kun kahden tulosignaalin taajuus-
väli on suuri. Siten LNA rakenteella voidaan saavuttaa hyvä lineaarisuus vain, kun häiriö on
taajuuskaistan ulkopuolella [41].
3.5.10 LNA-rakenteiden vertailu
Edellä esitettyjen kohinaa ja epälineaarisuutta kumoavien LNA-rakenteiden suorituskykyar-
voja on vertailtu liitteessä 5.6. Taulukon A.1 arvoista voidaan havaita, että muokatulla DS-
tekniikalla voidaan saavuttaa erittäin hyvä lineaarisuus alhaisella kohinaluvulla. Tekniikalla
saavutettava lineaarisuus on kuitenkin haasteellista toteuttaa, vaikka se ei riipu tulon sovi-
tuksesta. Lisäksi sen maksimi arvo on herkkä prosessi- ja lämpötilavaihteluille. IM3-särön
kumoaminen edellyttää myös kelojen käyttämistä, joka lisää toteutuksen pinta-alaa.
Hyvä lineaarisuus ja alhainen kohinaluku voidaan saavuttaa myös CG-CS kaskodin ja
invertterin kaltaisen PMOS-NMOS rakenteen yhdistelmällä. Tekniikassa suurin haaste on
estää toisen kertaluokan särön kytkeytyminen kolmannen kertaluokan säröksi, kun kahden
tulosignaalin taajuusväli on pieni. Se rajoittaa saavutettavaa lineaarisuutta ja LNA:n taajuus-
kaistaa [41]. Parempaan tulokseen päästään CCC- ja IM2-injektiotekniikan yhdistelmällä,
jossa kapasitiivisella ristiinkytkentätekniikalla parannetaan CG-LNA:n kohinalukua trans-
konduktanssin gm efektiivisellä vahvistuksella. Se mahdollistaa CG-LNA laajan taajuuskais-
tan, alhaisen kohinaluvun, tehonkulutuksen ja CS-LNA:ta paremman lineaarisuuden hyö-
dyntämisen. CCC-LNA:n lineaarisuuden parantamiseen käytetään IM2-injektiotekniikaa.
Sen etuna on alhainen tehonkulutus. Lineaarisuuden parannustekniikka ei myöskään hei-
kennä LNA:n vahvistusta tai kohinaa. Sen mahdollinen ongelma on IM2-injektiosignaalin
vuotaminen differentiaaliseen lähtöön, joka saattaa heikentää LNA:n IIP2 arvoa. Lisäksi
IM2-injektiotekniikassa saavutettava lineaarisuus riippuu kahden tulosignaalin taajuusvälis-
tä [39].
Tässä työssä kognitiivisen radion spektrisensorin RF-etupäähän soveltuvaksi LNA-ra-
kenteeksi valittiin CG-CS LNA, jossa LNA:n kohina ja epälineaarisuus voidaan kumota
samanaikaisesti. Lisäksi niitä voidaan edelleen parantaa käyttämällä CS-asteen skaalausta
ja sen optimaalista esijännitystä. Alhaisen kohinan ja hyvän lineraarisuuden lisäksi CG-CS
LNA mahdollistaa samalla laajakaistaisen tulon sovituksen, balansoidun lähtösignaalin ja ke-
lattoman toteutuksen. Suunnitteluhaasteena on kuitenkin CS-asteen skaalauskertoimen suu-
rentamisesta aiheutuva tehonkulutuksen kasvaminen.
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Luku 4
Laajakaistaisen vastaanottimen
suunnittelu ja toteutus
Tässä kappaleessa esitetään laajakaistaisen vastaanottimen suunnittelu ja toteutus kognitii-
visen radion spektrisensoriin. Sen suunnittelussa päätavoitteena on saavuttaa hyvä lineaari-
suus ja häiriösignaalien sietokyky laajalla taajuuskaistalla. Hyvä lineaarisuus tarvitaan vas-
taanottimen laajakaistaisuudesta ja esivalintasuodatuksen puuttumisesta johtuen. Ideaalisesti
kognitiivisen radion spektrisensori toimii kaikilla langattomilla kaistoilla, mutta tässä diplo-
mityössä vastaanottimen prototyyppimallin tavoitteena on kattaa LTE-taajuuskaista 0,7 - 2,6
GHz. Vastaanottimelle määritetty kohinasuorituskykyvaatimus on korkeampi kuin tyypilli-
sissä matkapuhelin vastaanottimissa kappaleen 2 mukaisesti.
4.1 Vastaanotin
Kuvassa 4.1 on esitetty tässä diplomityössä 65 nm CMOS-teknologialla toteutetun laaja-
kaistaisen suoramuunnosvastaanottimen lohkokaavio. Kappaleen kaksi perusteella kyseinen
radioarkkitehtuuri soveltuu parhaiten kognitiivisen radion spektrisensoriin, joka toimii laa-
jalla taajuuskaistalla. Vastaanottimen rakenne koostuu kaksiasteisesta LNA:sta, passiivisesta
sekoittimesta, kantataajuusvahvistimesta ja LO-kvadratuurisignaalin generointipiiristä. Vas-
taanottimen differentiaalinen tuloimpedanssi on sovitettu LTE-taajuuskaistalle. Differentiaa-
lista tuloa käytetään hyvän toisen kertaluokan lineaarisuuden ja häiriöiden sietokyvyn saa-
vuttamiseksi, vaikka se lisää toteutuksen pinta-alaa ja tehonkulutusta. Laajakaistaisen vastaa-
nottimen hyvän lineaarisuuden saavuttamiseksi LNA toteutettiin käyttämällä CG-CS LNA:ta
ja puskuria. Lisäksi vastaanottimen lineaarisuutta (IIP3) parannetiin toteuttamalla suurin osa
vahvistuksesta kantataajuuslohkossa. Se heikentää tässä työssä toteutetun vastaanottimen ko-
hinalukua, mutta kognitiivisen radion spektrisensorin toteutuksessa keskimääräinen kohina-
luku voidaan sallia paremman lineaarisuuden saavuttamiseksi. RF-signaalin alassekoituk-
seen valittiin passiivinen sekoitin, jolla voidaan saavuttaa hyvä lineaarisuus ja matala 1/f-
kohina alhaisella tehonkulutuksella [42].
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Kuva 4.1: Vastaanotin.
Kantataajuuslohkon tehtävänä on tarjota matalaimpedanssinen kuorma (virtuaalimaa)
passiiviselle sekoittimelle korkeamman lineaarisuuden saavuttamiseksi ja samalla suodattaa
kaistan ulkopuolisia häriöitä. Tässä työssä se toteutettiin kiinteällä 10 MHz:n taajuudella.
Passiivisen sekoittimen tarvitsema IQ LO-signaalin generoitiin voidaan tässä työssä käyttää
joko kahdella jakopiiriä tai aktiivista monivaihesuodatinta (APPF, Active Polyphase Filter).
Ne muodostavat LO-tulosignaalista neliöpulssin, jonka huipusta-huippuun arvo on 1,2 V.
Seuraavassa käydään tarkemmin läpi vastaanottimen eri lohkojen suunnittelu ja toteutus.
4.2 Vähäkohinainen vahvistin
Differentiaalisen kaksiasteisen LNA:n (kuva 4.2) ensimmäinen aste toteutettiin CG-CS
LNA:lla, joka mahdollistaa samanaikaisesti matalan kohinan yhdistettynä hyvään lineaari-
suuteen kappaleen 3.5.6 mukaisesti. Lisäksi se mahdollistaa LNA:n kelattoman rakenteen,
joka on etuna kogniitiivisen radion spektrisensorin toteutuksessa. LNA:n tuloimpedanssin
sovitus asetetaan CG-transistorin transkonduktanssilla gm,CG ja laajakaistaisen toiminnan
saavuttamiseksi CG-CS LNA:n kuorma on toteutettu resistiivisesti.
CG-CS LNA:ssa CG-transistorista aiheutuva kohina ja epälineaarisuus kumotaan CS-
asteella, joten jäljellä oleva kohina ja epälineaarisuus aiheutuu CS-asteesta. CG-CS LNA:aan
kohinaa voidaan edelleen parantaa CS-asteen skaalauksella, mutta suuren skaalauskertoimen
käyttäminen suurentaa CS-asteen virrankulutusta. Tästä johtuen CS-asteen skaalauskertoi-
men arvoksi valittiin n = 2. Lisäksi skaalauksessa CG- ja CS-asteiden kuormavastusten ar-
vot pidettiin yhtä suurina ja skaalaus tehtiin vain CS-transistorille. CS-transistorin esijänni-
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Kuva 4.2: Differentiaalisen kaksiasteisen LNA:n piirikaavio. LNA:n ensimmäinen aste on
CG-CS LNA ja toinen aste on puskuri.
tysjännitteen erillistä asettamista varten sen hilan ja CG-transistorin lähteen välille kytkettiin
DC-erotuskapasitanssi ja CS-asteesta aiheutuva epälineaarisuus optimointiin CS-asteen opti-
maalisella esijännityksellä. Lisäksi CG-CS LNA:aan lineaarisuuden parantamisessa hyödyn-
nettiin lineaarisuuden ja transistorien Vds-jännitteen välistä riippuvuutta. CG-CS LNA:aan
hyvän lineaarisuuden saavuttamiseksi sen kuormavastusten arvoiksi valittiin 120 Ω:ia. Pieni
kuormavastuksen arvo heikentää CG-asteen kuormavastuksen ja transkonduktanssin gm,CG
suhteena määräytyvää CG-CS LNA:n vahvistusta. Tässä työssä LNA:n vahvistuksen ei kui-
tenkaan tarvitse olla korkea, koska vastaanottimen lineaarisuuden parantamista varten suurin
osa vahvistuksesta toteutetaan kantataajuusosassa.
LNA:n toinen aste toteutettiin puskurilla (kuva 4.2), jolla on korkea tulo- ja matala läh-
töimpedanssi. Se tarvitaan passiivisen sekoittimen ajamiseen ja CG-CS LNA:n differentiaa-
listen lähtösignaalien summaukseen, joka mahdollistaa CG-CS LNA:aan differentiaaliseen
lähtöön muodostuvan yhteismuotoisen kohinan ja epälineaarisuuden kumoutumisen. Lisäksi
puskuri tasoittaa CG-CS LNA:n skaalauksesta aiheutuvan epäbalanssin LNA:n differentiaa-
lisessa lähtösignaalissa. Puskurin vaikutus CG-CS LNA:n lineaarisuuteen minimoitiin hyö-
dyntämällä transistorien Vds-jännitteen ja lineaarisuuden välistä riippuvuutta. Lisäksi tran-
sistorien transkonduktanssi arvot suunniteltiin riittävän suuriksi LNA:n alhaista kohinalukua
varten.
4.3 Sekoitin
Kognitiivisen radion spektrisensorin suunnittelussa sekoittimen lineaarisuudella on merkittä-
vä vaikutus koko vastaanottimen lineaarisuuteen. Esimerkiksi laajakaistaisessa suoramuun-
nosvastaanottimessa sekoittimen tulee toimia LNA:n vahvistamien häiriöiden läsnäollessa,
mikä nostaa sekoittimen lineaarisuusvaatimusta. Tästä johtuen koko vastaanottimen lineaari-
suutta rajoittaa yleensä sekoitin, jos LNA:n lineaarisuus on riittävä. Matalan 1/f-kohinan saa-
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Kuva 4.3: Passiivisen sekoittimen piirikaavio.
vuttamiseksi RF-signaalin alassekoittamista varten valittiin passiivinen sekoitin (kuva 4.3).
Lisäksi se mahdollistaa hyvän lineaarisuuden laajalla taajuuskaistalla sekä alhaisen tehonku-
lutuksen, koska DC-virtaa ei tarvita [42]. LO-signaali toteutettiin neliöpulssilla, joka mah-
dollistaa sinisignaalia paremman vahvistuksen ja lineaarisuuden saavuttamisen passiivisessa
sekoittimessa. LO-signaalin pulssisuhteeksi valittiin 50 % hyötyjakso, jolla saavutetaan kor-
kein vahvistus. Signaalin huipusta huippuun arvoksi valittiin 1,2 V, koska passiivisen sekoit-
timen lineaarisuus paranee LO-signaalin amplitudin kasvaessa [42].
4.4 Kantataajuussuodatin ja puskuri
AIFIN IFOUT
C
C
R
R
Kuva 4.4: Kantataajuussuodatin ja puskuri.
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Kuvassa 4.4 on esitetty kantataajuussuodattimen ja puskurin rakenne, joka koostuu täy-
sin differentiaalisesta operaatiovahvistimesta ja RC-takaisinkytkennästä. Kantaajuussuodat-
timessa operaatiovahvistimen tehtävänä on muodostaa matalaimpedanssinen (virtuaali maa)
kuorma passiiviselle sekoittimelle, jonka lähtö on kytketty suoraan operaatiovahvistimen tu-
loon (kuva 4.1). Korkea impedanssista kuormaa ajavaan sekoittimeen verrattuna virtuaali-
maa kuormalla saadaan parempi lineaarisuus, koska jännitemuotoinen signaali sekoittimen
lähdössä on pieni [42]. Kantataajuussuodattimessa välitaajuuden sekoitusvahvistus muodos-
tuu takaisinkytkentävastuksen R sekä LNA:n transkonduktanssin suhteena. Tarvittavaa väli-
taajuuden sekoitusvahvistusta varten takaisinkytkentävastuksen arvoksi valittiin 3 kΩ. Kan-
tataajuussuodattimessa kanavan valinta tehdään rinnankytketyn kondensaattorin C ja vas-
tuksen R muodostamalla alipäästösuodattimella. Sen 10 MHz kaistanleveys asetettiin valit-
semalla kapasitanssin arvoksi 5,3 pF. Kanavan valinnan lisäksi alipäästösuodatus tarvitaan
vaimentamaan virtaharmonisia, joita syntyy edeltävässä virtamuotoisessa sekoittimessa kyt-
kentätaajuuden moninkertaisille taajuuksille.
4.4.1 Kaksiasteinen Miller-kompensoitu operaatiovahvistin
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Kuva 4.5: Operaatiovahvistin.
Kaksiasteisen Miller-kompensoidun operaatiovahvistimen piirikaavio on esitetty kuvas-
sa 4.5. Yhteismuotoisen jännitteen takaisinkytkentäpiirin (CMFB, Common Mode Feed-
back) lisäksi se sisältää esijännitys-, käynnistys- ja tehon hallintapiirit, joita ei ole esitet-
ty kuvassa 4.5. Operaatiovahvistimen yksikkövahvistuksen kaistanleveyden (UGB, Unity
Gain Bandwidth) arvoksi suunniteltiin 1 GHz. Suuri kaistanleveys tarvitaan virtuaalimaa-
impedanssin pitämiseen matalana korkeille taajuuksille asti ja siten voidaan saavuttaa hyvä
lineaarisuus koko 10 MHz signaalikanavalla. Operaatiovahvistimen tuloon referoitu kohi-
na täytyi myös minimoida, koska suoramuunnosvastaanottimessa suurin osa vahvistukses-
ta toteutetaan kantataajuusosassa ja passiivisen sekoittimen käyttäminen tämän tyyppisessä
vastaanottimessa voi aiheuttaa operaatiovahvistimen kohinan vahvistumista [42], [43], [44].
Laajakaistaisen tuloon referoidun kohinan pienentämiseksi operaatiovahvistin suunniteltiin
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käyttäen suuria tulotransistoreita sekä suhteellisen korkeaa esijännitysvirtaa. Lisäksi PMOS-
tulotransistorien kanavanleveys valittiin 0,5 µm:n suuruiseksi, koska suuri kanavanleveys
mahdollistaa operaatiovahvistimen 1/f-kohinan pienentämisen.
4.5 I / Q signaalin generointi
Saman- ja kvadratuurivaiheisen (I, Q, In-phase ja Quadrature-phase) LO-signaalin generoin-
tia varten toteutettiin tässä työssä kahdellajakopiiri sekä aktiivinen monivaihesuodatin. Vas-
taanottimessa käytettävä LO-signaalin generointipiiri voidaan valita käyttöön digitaalisel-
la väylällä. Kahdellajakopiiri koostuu kahdesta D-tyypin kiikusta ja lähtöpuskurista, joka
tarvitaan passiivisen sekoittimen ajamiseen (kuva 4.1). Kahdellajakopiiri valittiin passiivi-
sen sekoittimen tarvitseman LO-signaalin muodostamiseen, koska se mahdollistaa alhaisen
tehonkulutuksen ja pienen pinta-alan. Kaksinkertaisen tulosignaalitaajuuden ansiosta se ei
myöskään aiheuta nollataajuusvirheitä kantataajuudelle. Kahdellajakopiirin tulossa voidaan
käyttää 0,2 - 13 GHz:n taajuista tulosignaalia 350 mVRMS jännitteellä.
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Kuva 4.6: Kaksiasteinen aktiivinen monivaihesuodatin.
Aktiivinen monivaihesuodatin toteutettiin kaksiasteisena (kuva 4.6). Se koostuu gmC-
rakenteesta, jossa gm-elementit on toteutettu CMOS-inverttereillä [45]. Aktiivinen monivai-
hesuodatin sisältää myös yhteismuotoisen takaisinkytkennän stabiilisuuden takaamiseksi se-
kä lähtöpuskurin, joka tarvitaan passiivisen sekoittimen ajamiseen. Stabiilisuuden lisäksi ak-
tiivisella monivaihesuodattimella voidaan samanaikaisesti saavuttaa riittävä vahvistus, peili-
taajuuden vaimennussuhde ja taajuuskaista.
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4.6 Väylä
Vastaanottimen I / Q signaalin generointi- ja kantataajuuspiirin ohjausta varten toteutettiin
digitaalinen väylä. Se tarvitaan kaksiasteisen Miller-kompensoidun operaatiovahvistimen te-
honhallinta- ja käynnistyspiirin ohjaukseen. Lisäksi sillä voidaan valita kumpi vastaanotti-
men I / Q signaalin generointi piireistä on käytössä sekä ohjata piirikuviolle (kuva 4.7) to-
teutettuja LO1- ja LO2-lohkoja. Väylällä voidaan myös säätää eri lohkojen esijännitysvirtoja
hyvän lineaarisuuden saavuttamiseksi tai kantataajuusvahvistimen tehonkulutuksen pienen-
tämiseksi.
4.7 Piirikuvio
Kuva 4.7: Vastaanottimen piirikuvion toteutus.
Vastaanottimen piirikuvion toteutus on esitetty kuvassa 4.7. Se suunniteltiin 65 nm
CMOS-prosessilla, jossa on yksi poly- ja kuusi metallikerrosta. Paketointiin valittiin
LQFP32-pakettimalli, joka sisältää yhteensä 36 liitäntää vastaanottimen analogisia, digitaa-
lisia ja RF-signaaleita varten. Vastaanottimen kelaton toteutus mahdollistaa erittäin pienen
pinta-alan. Piirikuvion toteutuksella saavutettavaa pientä pinta-alaa rajoittaa kuitenkin vas-
taanottimen tarvitsemien liitäntöjen määrä. Liitäntäalustojen kanssa vastaanottimen pinta-ala
on 0,7744 mm2.
Tässä työssä toteutetun vastaanottimen piirikuvion suunnittelussa kiinnitettiin erityisesti
huomiota RF-signaalien reititykseen ja eri lohkojen symmetrisyyteen. Niiden avulla pyrittiin
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estämään RF-signaalien kytkeytymistä piirin sisällä ja saavuttamaan hyvä toisen kertaluokan
lineaarisuus. Häiriöiden kytkeytymistä vähennettiin myös suunnittelemalla RF-signaalireit-
tien pituudet lyhyiksi. Esimerkiksi LNA differentiaalinen tulo sijoitettiin mahdollisimman
lähelle liitäntäalustoja (kuva 4.7). Vastaanottimen eri lohkojen käyttöjännitteiden reitityk-
sessä hyödynnettiin käyttöjänniteverkkoa, joka mahdollistaa käyttöjännitteiden tukevan kyt-
kemisen liitäntäringiltä eri lohkoihin ja estää samalla paluuvirtareittien muodostumista. Vas-
taanottimen toiminnan kannalta kriittisissä kohdissa, kuten virtapeileissä, komponenttien nä-
kemän ympäristön symmetrisyyttä parannettiin aputransistoreilla ja -vastuksilla. Piirikuvion
suunnittelun vastaavuus transistoritason simulaatioihin on esitetty vastaanottimen simulaa-
tiotulosten yhteydessä.
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Luku 5
Laajakaistaisen vastaanottimen
simulaatiotulokset
Vastaanottimen suunnittelussa eri lohkojen suorituskyky ja komponenttiarvot mitoitettiin
käyttäen transistoritason simulaatioita. Eri lohkojen simulaatioita hyödynnettiin koko vas-
taanottimen suorituskyvyn mitoitukseen, jonka päätavoitteena oli hyvän lineaarisuuden saa-
vuttaminen LTE-taajuuskaistalla. Tässä kappaleessa esitetään vastaanottimen suorituskyvyn
simulaatiotulokset sekä eri simulaatioissa käytettyjen signaalilähteiden arvot.
5.1 Simulaatiokytkentä
Vastaanottimen simulaatioissa LQFP32-pakettimallia varten lisättiin LNA:n tuloon kuvas-
sa 5.1 esitetty bondauslankamalli. Vastaanottimen kuormana käytettiin 100 pF kondensaat-
torista ja 1 kΩ sarjavastuksesta koostuvaa kuormaa, joka kytkettiin kantataajuusosan I- ja
Q-haarojen lähtösolmuihin (kuva 5.1). Eri simulaatioissa käytettyjen signaalilähteiden arvot
on esitetty liitteessä B.
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Kuva 5.1: a) Simulaatioissa käytetty bondauslankamalli ja b) vastaanottimen kuorma.
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5.2 Sovitus
Laajakaistaisen vastaanottimen differentiaalinen tulo sovitettiin 100Ω:iin ja S11:n simulaa-
tiotulokset on esitetty kuvassa 5.2. Tavoitteeksi asetetulla LTE-taajuuskaistalla 0,7 - 2,6
GHz saavutetaan alle -22 dB sovitus, joten differentiaalisen tulon sovitus kattaa koko LTE-
taajuuskaistan. Kuvassa 5.2 esitetty tulon sovitus simuloitiin 0,4 - 3,7 GHz RF-taajuuskais-
talla havainnollistamaan vastaanottimen soveltuvuutta vieläkin laajakaistaisempaa toteutusta
varten ja alle -10 dB S11 saavutetaan 4,7 GHz taajuudelle asti. Sovitus simuloitiin transis-
toritason lisäksi toteutetulle piirikuviolle. Simulaatiota varten piirikuvio käännettiin ensin
simulaatiotiedostoksi käyttäen tyypillisiä parasiittisia R- ja C-komponentteja. Kuvasta 5.2
nähdään, että transistoritason ja piirikuvion simulaatiotulokset ovat lähes vastaavat. Yli 2,5
GHz:n taajuuksilla piirikuviolla ei kuitenkaan saavuteta yhtä korkeaa sovitusta kuin transis-
torimallin simulaatiossa. Se aiheutuu todennäköisesti piirikuvion toteutuksessa LNA:n tu-
loon muodostuvasta ylimääräisestä parasiittisesta kapasitanssista, joka heikentää sovitusta 3
dB:iä enemmän korkeilla taajuuksilla.
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Kuva 5.2: Vastaanottimen differentiaalisen tulon sovituksen S11 simuloidut arvot 0,4 - 3,7
GHz taajuuskaistalla. Katkoviiva on transistoritason ja yhtenäinen viiva on piirikuvion si-
mulaatiotulos.
5.3 Vahvistus ja kohina
Vastaanottimen vahvistus ja kohina simuloitiin 0,4 - 3,7 GHz taajuuskaistalla. Vahvistuksen
simulaatiossa RF-signaali alassekoitettiin 4 MHz:n IF-taajuudelle ja saatu simulaatiotulos on
esitetty kuvassa 5.3. Simulaatiotuloksesta nähdään, että piirikuviolla saavutettava vahvistus
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eroaa keskimäärin vain 1 dB:n transistoritason simulaatiotuloksesta. Simulaatiossa käytetty-
jen LO- ja RF-signaalilähteiden arvot on esitetty liitteessä B.
Kohinasimulaatiota varten vastaanottimen differentiaalisten tulosolmujen väliin kytket-
tiin kohinajännitelähde Vn,RF . Vastaanottimen kohina simuloitiin 0,4 - 3,7 GHz taajuuskais-
talla määrittämällä vastaanottimen pistekohinaluku (SNF, Spot Noise Figure) eri taajuuspis-
teissä. Simulaatiossa RF-signaali alassekoitettiin 4 MHz:n IF-taajuudelle ja pistekohinaluku
mitattiin kahdelta 6 - 7 MHz:n sivukaistalta. Kuvan 5.3 simulaatiotuloksesta nähdään, että
piirikuvion ja transistoritason kohinaluku on keskimäärin 10 dB LTE-taajuuskaistalla, joten
simulaatiotulokset vastaat hyvin toisiaan.
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Kuva 5.3: Simuloitu vastaanottimen vahvistus ja kohina. Katkoviiva on transistoritason ja
yhtenäinen viiva on piirikuvion simulaatiotulos.
5.4 Vahvistuksen kompressoituminen
Vastaanottimen kyky sietää suuria häiriösignaaleita simuloitiin vahvistuksen kompressiotes-
tillä. Simulaatiossa vastaanottimen tuloon syötetyn RF-signaalin tehoa kasvatettiin -70 dBm
ja 0 dBm välillä, jolloin vahvistus putosi yhden desibelin. Vahvistuksen kompressoitumi-
sen simuloitiin liitteen 5.6 mukaisilla arvoilla. Vahvistuksen kompressoituminen on esitetty
kuvassa 5.4 katkoviivalla. Sen arvoksi arvoksi saatiin ICP = -5 dBm.
Vastaanotettavan signaalikaistan ulkopuolisen häiriön aiheuttama vahvistuksen kompres-
soituminen simuloitiin RF-kaistalla olevalla häiriösignaalilla, joka alassekoittuu IF-kaistan
ulkopuolelle. Kuvassa 5.4 on esitetty 400 MHz:n taajuudella olevan häirösignaalin aiheutta-
ma vahvistuksen kompressoituminen. Se eroaa perinteisestä vahvistuksen kompressoitumi-
sesta vain 3 dBm. Se on siten yhtä merkittävässä roolissa, vaikka häiriösignaali alassekoittuu
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IF-taajuuskaistan ulkopuolelle.
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Kuva 5.4: Vastaanottimen suhteellinen vahvistus tulotehon funktiona. Perinteinen vahvistuk-
sen kompressoituminen on esitetty katkoviivalla ja 400 MHz:n päässä olevan estosignaalin
aiheuttama vahvistuksen kompressoituminen yhtenäisellä viivalla.
5.5 Lineaarisuus
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Kuva 5.5: Vastaanottimen simuloitu lineaarisuus 0,4 - 3,7 GHz taajuuskaistalla.
Lineaarisuuden simulaatiolla selvitettiin vastaanottimen kyky erottaa haluttu signaali häi-
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riöiden seasta. Sen simulaatiota varten vastaanottimen tuloon syötettiin kaksi testitaajuutta
f1 ja f2. Testitaajuudet valittiin RF-taajuuskaistalta ja riittävän kaukaa IF-taajuuskaistasta
siten, että niiden kolmannen kertaluokan epälineaarisuudesta aiheutuva keskinäismodulaa-
tiokomponentti alassekoitettuu IF-taajuuskaistalle. Testitaajuuksien arvot määritettiin yhtä-
löiden f1 = fLO + fIF ja f2 = fLO + 2f∆f − fIF mukaisesti, missä fLO on paikallisos-
killaattoorin taajuus, fIF on haluttu kantataajuus ja ∆f on matalamman RF-testitaajuuden
sekä paikallisoskillaattoritaajuuden välinen etäisyys. Simulaatiossa käytetyillä signaaliläh-
teiden arvoilla (liite B) IMD3-komponentti alassekoittuu 4 MHz IF-taajuudelle. Lineaari-
suuden simulaatiota varten määritettiin ensin testitaajuuksien tuloteho, jonka arvoksi saa-
tiin -50 dB. Vastaanottimen lineaarisuuden simulaatiotulokset on esitetty kuvassa 5.5. LTE-
taajuuskaistalla vastaanottimella saavutetaan 1,2 - 4,6 dBm lineaarisuus.
5.6 Vastaanottimen suorituskyky
Tässä työssä toteutetun vastaanottimen ja sen eri lohkojen simulaatiotulokset on koottu tau-
lukkoon 5.1. Tarkastelemalla eri lohkojen suorituskykyä voidaan havaita, että suurin osa vas-
taanottimen vahvistuksesta on toteutettu kantataajuudella. Suunnittelussa toteutetun vahvis-
tusjaon voidaan havaita parantavan koko vastaanottimen lineaarisuutta kohinasuorituskyvyn
kustannuksella. Vertaamalla vastaanottimen simulaatiotuloksia kognitiivisen radion spektri-
sensorille arvioituun suorituskykyyn (taulukko 2.1) voidaan havaita, että toteutettu vastaano-
tin soveltuu hyvin LTE-taajuuskaistalla toimivaan kognitiivisen radion spektrisensoriin.
Taulukko 5.1: Vastaanottimen ja sen eri lohkojen simuloidut suorituskykyarvot.
Taajuus Vahvistus NF IIP3 Teho Pinta-ala
[Yksikkö] [GHz] [dB] [dB] [dBm] [mW] [mm2]
LNA 0.7-2.6 7.2 5.3 6.1 24.4 0.023
Sekoitin + kantataajuus 0.7-2.6 24.8 13.1 9.7 48.2 0.500
Vastaanotin 0.7-2.6 32.0 10.0 2.7 72.6 0.774
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Yhteenveto
Tässä työssä suunniteltiin ja toteutettiin laajakaistainen erittäin lineaarinen RF-etupää kog-
nitiivisen radion spektrisensoriin. Toteutettu vastaanotin kattaa LTE-taajuuskaistan ja saa-
vuttaa kognitiivisen radion spektrisensorissa tarvittavan lineaarisuuden. Piiri toteutettiin 65
nm CMOS-prosessilla. Laajakaistaisen RF-etupään hyvän lineaarisuuden ja häiriösignaa-
lien sietokyvyn saavuttamiseksi työssä tutkittiin eri tekniikoita RF-etupään lineaarisuuden
parantamiseksi. Erityisesti tarkasteltiin kohinaa kumoavia ja lineaarisuutta parantavia LNA-
rakenteita. LNA:n toteutuksen lisäksi vastaanottimen muiden lohkojen suunnittelua hyödyn-
nettiin koko vastaanottimen hyvän lineaarisuuden saavuttamiseen. Työn haasteellisin osuus
oli toteuttaa LNA, jolla saavutetaan samanaikaisesti hyvä lineaarisuus, laajakaistainen tulon
sovitus, riittävä vahvistus ja alhainen kohinaluku pienellä tehonkulutuksella.
Vastaanottimen piirikuvion toteutuksella saavutettiin hyvä vastaavuus transistoritason si-
mulaatioihin nähden. Sen suunnittelussa kiinnitettiin erityisesti huomiota RF-signaalien rei-
titykseen, jolla pyrittiin estämään häiriösignaalien kytkeytymistä signaalipolulle. Tästä joh-
tuen RF-polun pituus minimoitiin ja symmetristä rakennetta hyödynnettiin hyvän toisen ker-
taluokan lineaarisuuden saavuttamiseksi. Piirin toiminnan kannalta tärkeiden komponenttien
näkemän ympäristön symmetrisyyden parantamisella pyrittiin minimoimaan prosessivaihte-
luiden vaikutusta piirin toimintapisteeseen, jonka epätarkkuus voi heikentää saavutettavaa
lineaarisuutta.
Passiivisen sekoittimen lineaarisuus osoittautui vastaanottimen kokonaislineaarisuutta ra-
joittavaksi tekijäksi. Sen parantamiseksi RF-etupäässä on mahdollista hyödyntää myös aktii-
viseen häiriön kumoamiseen perustuvia tekniikoita. Ne kumoavat suuren häiriön LNA:n läh-
dössä, jonka ansiosta passiiivisen sekoittimen lineaarisuusvaatimus helpottuu. Jatkossa voi-
daan myös tutkia esimerkiksi IM2-injektiotekniikan soveltuvuutta sekoittimen lineaarisuu-
den parantamiseen. Mikäli vastaanottimen kohinalukuvaatimus olisi tiukempi, voitaisiin ko-
hinaa pienentää LNA:n korkeamman vahvistuksen suunnittelulla tai toteuttamalla CS-asteen
skaalaus käyttäen suurempaa skaalauskerrointa sekä transkonduktanssin ja kuormavastuksen
samanaikaista skaalausta.
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Taulukko 2: Lineaarisuutta parantavien LNA-rakenteiden vertailutaulukko.
Julkaisu CMOS Taajuus Vahvistus NF IIP3 Käyttöjännite Teho Pinta-ala Tekniikka
[nm] [GHz] [dB] [dB] [dBm] [V] [mW] [mm2]
[46] 250 0.002-1.6 13.7 2.0-2.4 0 2.5 35.0 0.075 Myötäkytk. / lämpökohinan kumoaminen
[47] 90 2.5-4.0 19 4.0-5.4 -8 - 8.0 0.200 Myötäkytk. / hyödyntäen muuntajaa
[33] 65 0.2-5.2 13 - 15.6 < 3.5 > 0 1.2 21.0 0.009 CG-CS
[34] 130 2.1 5.2 3.0 10.5 1.2 12.6 - CG-CS
[41] 130 0.8-2.1 14.5 2.6 16 1.5 17.4 - CG-CS-kaskodi + invertt. kaltainen PMOS-NMOS
[24] 250 0.869-0.894 14.6 1.8 10.5 2.7 5.4 - Optimaalinen hilan esijännitys
[38] 350 2.2 8.6 1.92 -2.55 1.8 16.2 - CCC + säädettävä kela
[40] 500 0.9 12.2 3.0 6.7 2.7 27.0 0.200 CCC
[37] 180 6.0 7.1 3.0 11.4 1.8 6.48 0.951 CCC-CG-LNA
[36] 180 5.8 9.4 2.5 7.6 1.8 3.42 0.610 Muuntajakytketty CG-LNA
[27] 350 SiGe 0.9 10 2.85 15.6 2.7 21.06 0.200 MTGR
[28] 250 2.0-2.4 13.4-15.2 2.8-3.1 16 2.5 23.5 0.810 DS
[26] 350 0.9 11.5 2.95 21 2.5 22.5 - Muokattu DS
[25] 250 Si 0.9 15.5 1.6 17.2 2.6 23.4 - Muokattu DS
[32] 350 0.9 15.5 2.8 18 3.0 45.0 - Ulkoinen LNA
[39] 130 0.8-10.6 16 3.4-5.6 1.6 1.5 14.4 0.845 CCC + IM2-injektio
[29] 180 5.25 10.5 2.4 15 1.5 9.0 0.900 Kaksinkertainen DS säädettävällä kelalla
[30] 180 2 12.8 1.4 13.3 1.8 3.6 - Taitettu PMOS IMD upotin
[35] 180 0.9 17.5 4.1 14.3 1.5 15.6 - IM2-injektio
[13] 90 0.5-8.2 25 1.9-2.6 < -5 2.7 42.0 - Resistiivinen takaisinkytk.
[31] 250 0.869-0.894 16.2 1.2 8 2.6 31.2 - APD
62
Liite
B
Taulukko 3: Vastaanottimen simulaatioissa käytettyjen signaalilähteiden arvot.
Signaalilähde Solmupiste Rs: Pulssimuoto: Ampl. / Teho: Taajuus: Hyötyjakso: Vaihe:
VLOi LOi 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,400 - 3,700 GHz 50 % 0o
VLOix LOix 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,400 - 3,700 GHz 50 % 90o
VLOq LOq 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,400 - 3,700 GHz 50 % 45o
VLOqx LOqx 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,400 - 3,700 GHz 50 % 125o
Sovitus, vahvistus
VRF Vip, Vim 100 Ω Siniaalto -70 dB f1 = 0,404 - 3,704 GHz - 0o
VLO LOip, LOim 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,800 - 7,400 GHz 50 % 0o
ICP
VRF Vip, Vim 100 Ω Siniaalto -70 - 0 dBm f1 = 2,400 GHz - 0o
VLO LOip, LOim 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 4,000 GHz 50 % 0o
Vastaanotettavan signaalikaistan ulkopuolisen häiriösignaalin aiheuttama ICP
VRF Vip, Vim 100 Ω Siniaalto -70 dBm f1 = 2,202 GHz - 0o
-70 - 0 dBm f2 = 2,400 GHz
VLO LOip, LOim 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 4,000 GHz 50 % 0o
Kohina
Vn,RF Vip, Vim 100 Ω Siniaalto -70 dB f1 = 0,404 - 3,704 GHz - 0o
VLO LOip, LOim 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,800 - 7,400 GHz 50 % 0o
IIP3
VRF Vip, Vim 100 Ω Siniaalto -50 dB f1 = 0,701 - 4,001 GHz - 0o
f2 = 0,998 - 4,298 GHz
VLO LOip, LOim 100 Ω Neliöpulssi 0,6 V fLO = 0,800 - 7,400 GHz 50 % 0o
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